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第 1 章 
____________________________ 
緒論 
 
1.1 研究背景 
半導体プロセスの微細化に伴い、計算機の処理性能は著しく向上し、面
積・消費電力は大幅に減少した。その結果、特定の演算処理にのみ用いられ
てきた初期の計算機に対し、現代の計算機は、より身近に、人間の生活に溶
け込んだ形で存在し、我々の活動を支えている。それに伴い、計算機の処理
対象が従来のデジタルデータのみから、自然界に存在する物理量まで扱うよ
うになった。言うまでもなく、自然界の物理量はアナログである。現代では、
このアナログ値をいかに効率よく、かつ、高精度に取得するかで、我々の生
活をより豊かにする新しい商品・サービスが創出されると言っても過言では
ない。 
自然界の物理量を検出するデバイス（センサーデバイス）は、その検出対
象によって様々である。例えば、光を検出するイメージセンサーや、音や圧
力を検出する圧電（ピエゾ）素子など、その種類・方法は千差万別である。
しかし、図 1-1 に示す通り、センサーデバイスの役割は自然界の物理エネル
ギーを電気信号に変換することであり、その電気信号を計算機で処理するた
めには、インターフェースとなる回路が必須である。このインターフェース
回路はアナログフロントエンド（Analog Front End : AFE）と呼ばれる。AFE
の役割は、センサーデバイスが読み取った電気信号を、正確にデジタル信号
に変換することである。AFE には、フィルタ回路や増幅回路、そして、アナ
ログ信号をデジタル値に量子化するアナログデジタル変換回路（AD 変換器）
が含まれる。これらの回路が高性能であればあるほど、センサーデバイスの
性能をより引き出すことができ、センサーシステム全体の性能向上、及び、
アプリケーション拡充に繋がる。 
現在、あらゆるモノがインターネットに接続される IoT 社会の実現にむけ
て、センサーシステムをいかに小面積・低消費電力で実現するかが課題であ
る。これは、膨大な数のセンサーネットワークを構築する上で、ノードとな
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るセンサーシステムの低コスト化が必須であるからである。また、小型バッ
テリーやエナジーハーベスタなどの限られた電力源から長時間動作すること
も要求されており、低消費電力化は不可欠である。AD 変換器の面積・電力は、
センサーシステム全体においても無視できない割合を占める。これは、AD 変
換器が非常に高い性能を要求され、その分解能や処理速度によってセンサー
システム全体の性能を決定し、アプリケーションの品質を左右するからであ
る。そのため、AD 変換器の高速化・高精度化を図りつつ、小型・低消費電力
化を同時に実現することが必須課題である。 
AD 変換器の性能向上に関する研究は世界中で取り組まれ、日進月歩で改
善している。図 1-2 に、半導体回路系最高峰の国際学会である ISSCC と VLSI 
symposium で報告された AD 変換器の性能（電力効率）を、2006 年までと、
2016 年現在までに分けてプロットしている[1]。図に示す通り、AD 変換器の
性能は、この 10 年間で、約 100 倍近く向上していることが分かる。この著
しい進歩を支えているのは、半導体の微細プロセス技術と回路設計技術であ
る。しかし、AD 変換器の根幹を成すアナログ回路に関しては、微細プロセス
Electrical
Magnetic
Thermal
Radiant
Mechanical
Chemical
Sensor 
device
ADC Digital
Analog Front End (AFE)
図1-1. センサーアナログフロントエンド
Analog Digital
図1-2. ISSCCとVLSI symposiumで報告されたAD変換器の性能（電力効率）
(a) 2006年まで (b) 2016年現在まで
1f
1p
10p
10f
100f
電
力
効
率
[J
/
st
e
p]
1M 1G
変換速度[Hz]
1f
1p
10p
10f
100f
電
力
効
率
[J
/
st
e
p]
1M 1G
変換速度[Hz]
ISSCC
VLSI (a) ~2006年 (b) ~2016年
1.1 研究背景  3 
 
 
の恩恵を受けているとは言い難い。プロセス微細化を進めることで、素子ば
らつきやミスマッチを招き、また、電源電圧の低下は、増幅回路の精度劣化
を引き起こす。そこで、微細化の恩恵を受けるデジタル回路の力を借りて、
アナログ回路の性能劣化をカバーする、デジタルアシスト技術が主流になっ
た（図 1-3）。これにより、アナログ回路を小型・低消費電力化することで生
じる誤差を、微細デジタル回路で補正することができるので、AD 変換器全体
として、小型・低消費電力を実現することができる。前述の、AD 変換器の目
覚ましい進歩は、このデジタルアシスト技術によるところが大きい。 
微細プロセスの進展と、デジタルアシスト技術の台頭により、従来の AD
変換器アーキテクチャにも変化が生じている。AD 変換器は、その分解能や処
理速度によって、様々なアーキテクチャが使い分けられている。代表的なア
ーキテクチャとして、フラッシュ型 AD 変換器（Flash ADC）、パイプライン
型 AD 変換器（Pipeline ADC）、ΔΣ型 AD 変換器（ΔΣ ADC）、そして、逐
次比較型 AD 変換器（SAR ADC）である。以前は、図 1-4 の左図に示すよう
に、それぞれのアーキテクチャが異なるスペック範囲で用いられていた。し
かし、現在は、図 1-4 の右図に示すように、逐次比較型 AD 変換器が様々な
+
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スペックに対応し、最も多く用いられている。その理由は、逐次比較型 AD
変換器がオペアンプを用いないシンプルな構成であり、かつ、デジタル回路
が多いために微細プロセスと相性がよく、電力・面積の点で圧倒的に優位で
あるからである。一方、他のアーキテクチャは、全く用いられない訳ではな
く、逐次比較型 AD 変換器で実現できない性能領域において、今なお用いら
れている。また、近年は、様々なアーキテクチャの融合や、デジタル回路の
みで実現できる時間軸 AD 変換器等も提案されている。このように、プロセ
ス微細化は、ロジック回路だけでなく、AD 変換器アーキテクチャにも大きな
変化をもたらした。その結果、AD 変換器の性能を飛躍的に向上させ、様々な
センサーアプリケーションの可能性を広げることになった。 
筆者は、約 10 年前から現在に至るまで、AD 変換器の高性能化に関する研
究に取り組んいる。その間に AD 変換器の性能は驚くべき進展を遂げ、アー
キテクチャも大きく変化した。初期はパイプライン型 AD 変換器のデジタル
補正技術、その後のプロセス微細化に伴い、逐次比較型 AD 変換器のデジタ
ルアシスト技術の研究開発を主体的に取り組んだ。どれもアナログ回路をで
きる限り簡素化し、デジタル回路の比重を高めることで高性能化を達成し、
センサーアプリケーションの拡大に繋がった。本稿では、デジタルアシスト
AD 変換器の立ち上げ期から約 10 年に渡って取り組んできた、AD 変換器の
高性能化技術について論じる。 
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1.2 研究の概要と本論文の構成 
本論文における研究内容は、第2章から第5章の4つの章から構成される。
それぞれの章では、始めに、AD 変換器の性能向上を図る上で生じる課題につ
いて触れ、続いて、その課題を解決するための技術を提案している。各提案
技術は、LSI にて実装し、実機評価を行うことで、その有効性を示している。 
図 1-5 は、第 2 章から第 5 章の 4 つの章で開発した AD 変換器を、横軸に
サンプリング速度、縦軸にビット数でプロットした図である。また、本稿で
述べる AD 変換器の高性能化技術を用いることにより、展開可能なアプリケ
ーションも併せて示している。第 2 章で述べるパイプライン AD 変換器は、
最も初期に取り組んだ内容であり、当時研究開発した性能は、現在では逐次
比較型 AD 変換器で実現できるものである。しかし、パイプライン AD 変換
器は、消費電力こそ大きいが、唯一、高速・高分解能動作を両立できるアー
キテクチャであるため、今後も、測定器や大型医療機器等で用いられる。本
稿で述べるパイプライン AD 変換器の低消費電力化技術は、前述のような高
速・高分解能を指向した際でも適用できる技術である。第 3 章と第 4 章は、
前節で述べたように、微細化に伴う逐次比較型 AD 変換器の優位性を活かし
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て、それぞれ、高分解能化、及び、高速化を図ったものである。第 3 章で述
べる、逐次比較型 AD 変換器の高分解能化技術を用いることで、生体信号の
ような微弱な信号を高精度に取得することが可能となる。さらに、小型・低
消費電力性を活かして、モバイル化、ウェアラブル化が可能なセンサーを実
現することができる。また、第 4 章での高速化技術を行うことにより、広帯
域信号を用いたミリ波レーダーシステムを構築することができ、車載用衝突
防止レーダーの精度向上を実現することができる。第 5 章では、新しいアー
キテクチャの研究について述べる。従来のように、入力アナログ信号を電圧
軸でとらえるのではなく、時間軸で処理する方式である。まだ現在では、電
圧軸に取って代わるほどの性能は得られないが、今後、設計容易性や、低電
圧動作の観点から注目されると考える。第 5 章は、時間軸 AD 変換器の要素
回路で最も課題とされている、電圧時間変換回路の広帯域化に関する研究に
ついて述べる。 
以下、各章の概要について述べる。 
 
◆パイプライン AD 変換器の低消費電力化技術 
パイプライン AD 変換器の応用回路である、ダブルサンプリング型パイプ
ライン AD 変換器では、オペアンプの低ゲイン化を図ると、メモリ効果によ
る誤差が発生する。従来は、高ゲインアンプを用いることにより、メモリ効
果を抑制していた。本研究では、デジタル回路のみで、メモリ効果誤差を算
出し、補正する手法を提案した。これにより、オペアンプのゲインを大幅に
減らすことができるため、アンプ回路の簡素化が可能になり、消費電力を削
減することができた。本技術は、300MHz、11 ビットのダブルサンプリング
パイプライン AD 変換器に搭載され、評価により SNDR が 10dB 近く改善す
ることを確認した。また消費電力は、従来比 1/3 を達成した。 
 
◆逐次比較型 AD 変換器の高分解能化技術 
逐次比較型 AD 変換器の高分解能化を妨げる課題は、コンパレータノイズ
と容量 DAC のミスマッチノイズである。これらのノイズを抑制するためには、
大電力、大面積を要する。そこで、本研究は、ノイズを抑えるのではなく、
ノイズを利用して高分解能化を図る手法を提案した。それが、コンパレータ
のノイズを利用した LSB 平均化手法と、ノイズシェーピング特性を付与した
多値一様分布ノイズによるディザ手法である。50MHz、13 ビットの逐次比較
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型 AD 変換器を試作し、本技術を適用することで、有効ビットが約 1bit 改善
することを確認した。 
 
◆逐次比較型 AD 変換器の高速化技術 
タイムインターリーブ型 AD 変換器は、複数の AD 変換器を配置して時分
割で動作させることにより高速動作を可能にする技術である。しかし、素子
ばらつき・ミスマッチにより、各クロック位相がずれるタイミングスキュー
が課題である。従来の補正手法は、冗長 AD 変換器を追加するなど、補正に
係る面積オーバーヘッドが大きかった。本研究では、極めて小さい追加回路
でタイミングスキューを除去する手法を提案した。本技術は、2GHz 、8 ビ
ットのタイムインターリーブ型逐次比較 AD 変換器に搭載し、評価により、
10dB 以上の SNDR 改善を、全体面積の 0.4%という追加回路で実現すること
を確認した。 
 
◆時間軸 AD 変換器の広帯域化技術 
時間軸 AD 変換器は、従来の電圧軸の AD 変換器と異なり、時間軸で処理
を行う方式である。これは、入力電圧を時間に変換する電圧時間変換回路
(Voltage-to-Time Converter : VTC)と、時間をデジタル値に変換する時間デ
ジタル変換回路(Time-to-Digital Converter : TDC)からなり、その構成要素の
ほとんどがスタンダードセルロジックであることが特徴である。時間軸 AD
変換器の課題は、VTC の狭い帯域である。本研究では、電圧時間変換ゲイン
が非常に高いインバータ回路を提案し、レイテンシ時間を大幅に削減するこ
とで、VTC の帯域を拡大した。本技術を用いて、1GHz 動作 VTC を 28nm
で試作し、評価により、500MHz フルナイキストで 52.5 dB の THD が得ら
れることを確認した。 
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____________________________ 
パイプライン AD 変換器の 
低消費電力化技術 
 
2.1 はじめに 
パイプライン AD 変換器は、中速～高速サンプリング動作、中～高分解能
の用途に用いられている[2]。微細プロセスの進展と、逐次比較型 AD 変換器
の台頭により、パイプライン AD 変換器の利用範囲は減少していると言わざ
るを得ない。しかし、高速動作と高分解能を両立できる方式は、パイプライ
ン型のみであるため、現在も医療機器等の特定分野で利用され続けている。 
パイプライン AD 変換器は、最も早くデジタルアシスト技術が適用され、
量産化されたアーキテクチャである[3]。その理由として、パイプライン AD
変換器は、各ステージの誤差を後続のステージを用いて測定することができ
るからである。つまり、各ステージの特性がデジタル値として取得でき、デ
ジタル領域で補正ができる。そのため、補正値をアナログ回路にフィードバ
ックする必要がなく、アナログ回路を簡素化することができる[3]-[19]。 
本章では、パイプライン AD 変換器の倍速化技術である、ダブルサンプリ
ング型パイプライン AD 変換器におけるメモリ効果のデジタル補正手法につ
いて述べる。メモリ効果は、オペアンプ入力容量の残留電荷に起因する入力
信号依存誤差であり、従来は、オペアンプゲインを増加することにより抑制
していた。しかし、本提案手法では、デジタル補正にてメモリ効果を除去す
ることができるため、高ゲインアンプを必要としない。そのため、AD 変換器
の電力の大半を占めるオペアンプを簡素化できるため、大幅に消費電力を削
減することができる。また、全てデジタル補正であるため、アナログ回路の
性能劣化は皆無である。まず、3.2 でダブルサンプリング型パイプライン AD
変換器の構成とメモリ効果課題について述べる。その後、3.3 でデジタル回路
にてメモリ効果を算出し、補正を行う手法を提案する。3.4 で評価結果を示し
た後、本章をまとめる。 
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2.2 ダブルサンプリング型パイプライン AD 変換器
のメモリ効果 
 
まず、始めに一般的なパイプライン AD 変換器について述べる。図 2-1 は
1.5 ビットパイプライン AD 変換器の構成図である[4]。パイプラインステー
ジと呼ばれる低分解能のサブ AD 変換器（図の例では 2 ビット）をステージ
1 からステージ M まで直列に接続した構成をとる。パイプラインステージ内
では AD 変換を行った後、DA 変換を行い、入力信号に加算した上で増幅する。
この増幅動作により、各ステージは常に同じ入力レンジで動作することがで
きるため、全てのステージは同じ構成で用いることができる。各ステージの
AD 変換出力値は加算した後、M ビットデジタル値として出力される。図 2-2
はパイプラインステージ内の回路図と伝達関数を示している。前述の増幅動
作はスイッチトキャパシタ回路で実現される。クロック ϕ1と ϕ2は逆位相のノ
ンオーバーラップクロックであり、ϕ1 のタイミングで、入力信号を容量 CS
と CF にチャージし（サンプリングフェーズ）、ϕ2 で DAC 出力値を加算した
上で 2 倍に増幅される（アンプフェーズ）。サブ AD 変換回路は、±Vref/4 を
閾値とした 2 ビット AD 変換回路である。入力信号が-Vref/4 から+Vref/4 の
場合は、後段の比較結果により、そのステージでのビットが決定する。その
ため、サブ AD 変換出力”01”は、0.5 ビットと見なせるため、本構成は、1.5
ビットステージと呼ばれている。この冗長構成により、サブ AD 変換の誤判
定を後続ステージでリカバリーすることができる。パイプラインステージの
VIN
+
AD DA
2
Stage 1
Digital correction
-
+
AD DA
2
-
+
AD DA
2
-
Stage 2 Stage M
DOUT
図2-1. パイプラインAD変換器の構成
2 2 2
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伝達関数は次式で表される。 
 
𝑉𝑂𝑈𝑇 =
𝐶𝑆 + 𝐶𝑓
𝐶𝑓 +
𝐶𝑠 + 𝐶𝑓
𝐴
∙ 𝑉𝐼𝑁 − 𝐷𝑖 ∙
𝐶𝑠
𝐶𝑓 +
𝐶𝑠 + 𝐶𝑓
𝐴
∙ 𝑉𝑅𝐸𝐹 
(2.1) 
ここで、Diはステージ i における AD 変換出力値(-1, 0, 1)を表し、それぞ
れ、サブ AD 変換出力の(00, 01, 10) に相当する。ここで、理想的には、Cs = 
Cf, A=∞であり、下記の伝達関数となる。 
𝑉𝑂𝑈𝑇 = 2 ∙ 𝑉𝐼𝑁 − 𝐷𝑖 ∙ 𝑉𝑅𝐸𝐹 
(2.2) 
図 2-2 のグラフの実線は、式(2.2)を示している。 
ここで、ステージ内のサンプリングフェーズとアンプフェーズにおいて、
オペアンプを使用しているのは、アンプフェーズのみである。従って、もう 1
チャネルのパイプライン AD 変換器を用意し、片方のチャネルがサンプリン
グしている間に、もう片方が増幅を行うという動作が可能である。これによ
り、2 チャネルのタイムインターリーブ動作を行いながら、オペアンプを共
有することができる。この方式は、ダブルサンプリング型パイプライン AD
変換器と呼ばれる[5]-[7]。最も電力を消費するオペアンプを共有することで、
通常の 2 チャネルパイプライン AD 変換器と比較して大幅に電力を削減する
ことができる。 
-VREF
-VREFAD
A
+VREF/4
-VREF/4
VIN VOUT
Di
+VREF/4-VREF/4
Di 00 1001
+VREF
+VREF
CFCS
DA
ϕ1
VIN
VOUT
ϕ1
ϕ1
ϕ2
+VREF
-VREF
図2-2. パイプラインステージの回路図と伝達関数
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図 2-3 に、ダブルサンプリング型パイプライン AD 変換器の構成を示す。2
チャネル間でϕ1とϕ2の動作を逆にすることで、オペアンプ共有が可能になる。
ダブルサンプリング型のステージ構成を図 2-4 に示す。ここで、重大な課題
が発生する。通常のパイプラインステージでは、サンプリンフェーズの期間
にオペアンプのリセットを行う。しかし、ダブルサンプリン型では、サンプ
リングフェーズの期間に、他方のチャネルのアンプフェーズが行われるので、
VIN
+AD DA
2
Stage 1
Digital correction
-
DOUT
+AD DA
2
ϕ2
ϕ1
ϕ2
ϕ1
-
ϕ1
ϕ2
+AD DA
2
Stage 2
-
+AD DA
2
ϕ1
ϕ2
ϕ1
ϕ2
-
Digital correction
M
U
X
+AD DA
2
Stage M
-
+AD DA
2
ϕ1
ϕ2
ϕ1
ϕ2
-
図2-3. ダブルサンプリング型パイプラインAD変換器
A±VREF/4
ϕ2
±VREF CP
AD
VIN_A VOUT_A
Di
CFCS
DA
ϕ1
ϕ1
ϕ2 ϕ1
ϕ1
AD
VIN_B VOUT_B
Di
CFCS
DA
ϕ2
ϕ2
ϕ1
ϕ2
ϕ2
ϕ1
図2-4. ダブルサンプリング型パイプラインAD変換器のステージ回路
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オペアンプをリセットする期間がない。そのため、オペアンプの入力容量 Cp
には他チャネルの動作時の残留電荷が溜まっている。この残留電荷が伝達関
数に誤差を与える。これがメモリ効果である。残留電荷を考慮した際の伝達
関数は次の式となる。 
𝑉𝑂𝑈𝑇[N] =
𝐶𝑆 + 𝐶𝑓
𝐶𝑓 +
𝐶𝑠 + 𝐶𝑓 + 𝐶𝑝
𝐴
∙ 𝑉𝐼𝑁 − 𝐷𝑖 ∙
𝐶𝑠
𝐶𝑓 +
𝐶𝑠 + 𝐶𝑓 + 𝐶𝑝
𝐴
∙ 𝑉𝑅𝐸𝐹 
+
𝐶𝑝
𝐶𝑠 + (1 + 𝐴) ∙ 𝐶𝑓 + 𝐶𝑝
∙ 𝑉𝑂𝑈𝑇[N − 1] 
(2.3) 
第三項がメモリ効果を示す項であり、ステージの出力電圧 VOUT[N]は、1
サンプル前の出力電圧値 VOUT[N-1]の影響を受けることになる。ここで、メ
モリ効果項には、オペアンプのゲイン A が分母に含まれるため、非常に高い
ゲインのオペアンプを用いることで、メモリ効果をゼロにすることが可能で
ある。しかし、高ゲインアンプは、ブースト回路が必要になる等、消費電力
の増大を招き、オペアンプを共有した意味がなくなる。図 2-5 に、メモリ効
果とオペアンプゲインの関係を示す。メモリ効果は 11 ビット LSB 換算して
おり、VOUT[N-1]は最大誤差となる電圧 Vref としている。図から、メモリ効
果誤差を 1LSB 以内に抑えるためには、70dB 以上の高ゲインオペアンプを要
することが分かる。オペアンプのゲインを稼ぐためには、ブースト回路を挿
入する、または、2 段構成にする等、オペアンプトポロジーの工夫が必要に
なる。ブースト回路の挿入は新たなアンプの追加を意味し、2 段構成も安定
性の問題から負荷を増大させることになるため、低電力化は困難である。そ
M
e
m
o
ry
 e
ff
e
c
t 
[L
S
B
]
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0
2
4
6
8
10
Op-amp gain [dB]
図2-5. メモリ効果誤差－オペアンプゲイン特性
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こで、本研究では、45dB~50dB 程度の低いゲインのオペアンプを用いること
にした。その結果、オペアンプトポロジーを 1 段構成の単純なテレスコピッ
クアンプで実現することができるようになり、前述の高ゲインアンプに比べ
て、消費電力を大幅に抑えることが可能となった。また、単一ポール（極）
のオペアンプは、広帯域化に有利であるため、高速動作にも適している。し
かし、オペアンプのゲインが 45dB~50dB であれば、最大 6～8LSB のメモリ
効果誤差が発生することになる（図 2-5）。この誤差は、入力信号依存の誤差
として出力スペクトル上にスプリアスとなって現れ、AD 変換精度（SNDR）
の劣化を引き起こす。 
従来手法として、アナログ回路上の工夫によりメモリ効果誤差の発生を抑
制する手法が提案されてきた[8]-[13]。例えば、オペアンプの入力部を二つ搭
載し、交互に用いる手法がある[8]。また、ダミー容量を用いて、入力と同電
荷を蓄積し、残留電荷をキャンセルする手法もある。しかし、これらの手法
は、オペアンプの入力負荷の増大や、スイッチング素子による寄生負荷の増
大を招き、動作速度の劣化を引き起こす。つまり、アナログ的にメモリ効果
の発生を抑制すると、性能のオーバーヘッドが生じることになる。一方、メ
モリ効果が発生しても、その誤差値を出力デジタル値から差し引くことがで
きれば、性能劣化を生じることなく補正ができる。そこで、本研究では、メ
モリ効果項をデジタル領域で算出し、デジタル領域で補正する手法を提案し
た。 
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2.3 デジタルメモリ効果補正手法                        
パイプライン AD 変換器は、各ステージの伝達関数を後続のステージによ
りデジタル化することができる。そこで、まず、式（2.3）の伝達関数をデジ
タル領域で表現すると、 
𝐷[𝑁] = α ∙
𝑉𝐼𝑁
𝑉𝑅𝐸𝐹
− 𝛽 ∙ 𝐷𝑖 + 𝛾 ∙ 𝐷[𝑁 − 1] 
(2.4) 
なお、式(2.4)は、Vref により正規化している。ここで、α、β、および、γ
は以下で与えらえる。 
𝛼 =
𝐶𝑆 + 𝐶𝑓
𝐶𝑓 +
𝐶𝑠 + 𝐶𝑓 + 𝐶𝑝
𝐴
 
(2.5) 
𝛽 =
𝐶𝑠
𝐶𝑓 +
𝐶𝑠 + 𝐶𝑓 + 𝐶𝑝
𝐴
 
(2.6) 
γ =
𝐶𝑝
𝐶𝑠 + (1 + 𝐴) ∙ 𝐶𝑓 + 𝐶𝑝
 
(2.7) 
これらの係数 α、β、および、γはそれぞれ、ステージゲイン、DAC 値、お
よび、メモリ効果を表している。理想的には、それぞれ、2、1、および、0
であり、式(2.2)となる。しかし、オペアンプの有限ゲイン(A≠∞）や容量の
ミスマッチ（Cs≠Cf）により、これら全ての係数に誤差が発生する。本提案
手法では、メモリ効果を含めた全ての係数をデジタルで算出することができ、
かつデジタル領域で補正することができる。以下、それぞれの係数の求め方
を示す。 
まず、図 2-6 に示すように、各ステージのサブ AD 変換器と DA 変換器の
間に、外部から制御するためのパスを設ける。これにより、DA 変換器の入力
Di を強制的に所望の値に設定できる。この制御パスはそれぞれのチャネルに
独立して存在し、SA, SBとする。ここで、2 つのチャネルはそれぞれ、チャネ
ル A、チャネル B とし、これ以降は分離して考える。まず、入力信号 VINは
Vref/4に固定し、制御信号 SAと SBを与えた式は、下記のようになる。 
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𝐷𝐴[N] =
𝛼𝐴
4
− 𝑆𝐴 ∙ 𝛽𝐴 + 𝛾𝐴 ∙ 𝐷𝐵[𝑁 − 1] 
(2.8) 
𝐷𝐵[N] =
𝛼𝐵
4
− 𝑆𝐵 ∙ 𝛽𝐵 + 𝛾𝐵 ∙ 𝐷𝐴[𝑁 − 1] 
(2.9) 
ここで、チャネル A の出力 DA[N]がメモリ効果として影響を受ける 1 サン
プル前の出力値はチャネルBの出力DB[N-1]であることに注意が必要である。
逆も同様に、チャネル B はチャネル A の出力値の影響を受ける。 
本提案手法は、制御信号 SA、SBにそれぞれ、(0, 0)、(1, 1)、(0, 1)、および、
(1, 0)の 4 つの組み合わせを与えて、その時に発生する出力値を読み取り、逆
算して各係数を求めるというものである。図 2-7 に、それぞれの場合におけ
る、出力パターンの図を示す。(SA, SB)=(0, 0)、または、(SA, SB)=(1, 1)のとき
は、チャネル A、チャネル B 共に、同じ値を示す。実際は各チャネル間で誤
差を含んでいるが、出力パターンは、同じような値を交互に出力する。一方、
(SA, SB)=(0, 1)、または、(SA, SB)=(1, 0)のときは、各チャネル間で伝達関数上
の異なる位置を示すため、その出力パターンは、異なる値が交互に現れる、
フルナイキストパターンとなる。これらの 2 種類の出力パターンは、それぞ
VREF /4
SB
VREF /4
SA
図2-6. メモリ効果補正のための追加回路
A
ϕ2
CP
VOUT_ACFCS
DA
ϕ1
ϕ1
ϕ2 ϕ1
ϕ1
VOUT_BCFCS
DA
ϕ2
ϕ2
ϕ1
ϕ2
ϕ2
ϕ1
±VREF
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れ、異なるパターンのメモリ効果を各出力値が受けていることを意味する。
メモリ効果の項は、式(2-3)に示すように、入力信号依存であるが、図 2-7 に
示すようなそれぞれのテストパターンを生成することにより、安定的に常に
同じメモリ効果を各出力が受ける状態を作ることができる。つまり、DA[N] = 
DA[N-1] = DA、また、DB[N] = DB[N-1] = DB、と表すことができる。これを
各式(2.8)、(2.9)に当てはめると、 
𝐷𝐴 =
𝛼𝐴
4
− 𝑆𝐴 ∙ 𝛽𝐴 + 𝛾𝐴 ∙ 𝐷𝐵 
(2.10) 
𝐷𝐵 =
𝛼𝐵
4
− 𝑆𝐵 ∙ 𝛽𝐵 + 𝛾𝐵 ∙ 𝐷𝐴 
(2.11) 
と表すことができる。これらの式を用いて、図 2-7 の各パターンにおける
VIN
VOUT
VIN
VOUT
(SA, SB)
= (0,0)
DOUT
time
D1A D1B
D1A
D1B
VIN
VOUT
VIN
VOUT
(SA, SB)
= (1,1)
DOUT
time
D2A D2B
D2A
D2B
VIN
VOUT
VIN
VOUT
(SA, SB)
= (0,1)
DOUT
time
D3A
D3B
D3A
D3B
VIN
VOUT
VIN
VOUT
(SA, SB)
= (1,0)
DOUT
time
D4A
D4B
D4A
D4B
図2-7. メモリ効果算出用テストパターン
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式をそれぞれ算出する。まず、(SA, SB)=(0, 0)の時のチャネル A、チャネル B
の各出力 D1A、D1Bは、下記のようになる。 
𝐷1𝐴 =
𝛼𝐴
4
+ 𝛾𝐴 ∙ 𝐷1𝐵 
(2.12) 
𝐷1𝐵 =
𝛼𝐵
4
+ 𝛾𝐵 ∙ 𝐷1𝐴 
(2.13) 
同様に、(SA, SB)=(1, 1)の時の各出力 D2A、D2Bは、次の式で表せる。 
𝐷2𝐴 =
𝛼𝐴
4
− 𝛽𝐴 + 𝛾𝐴 ∙ 𝐷2𝐵 
(2.14) 
𝐷2𝐵 =
𝛼𝐵
4
− 𝛽𝐵 + 𝛾𝐵 ∙ 𝐷2𝐴 
(2.15) 
以上の式を用いて、αA, αBを削除するために、 D1A- D2A、D1B-D2Bを行う。 
β𝐴 = 𝐷1𝐴 − 𝐷2𝐴 − 𝛾𝐴 ∙ (𝐷1𝐵 − 𝐷2𝐵) 
(2.16) 
β𝐵 = 𝐷1𝐵 − 𝐷2𝐵 − 𝛾𝐵 ∙ (𝐷1𝐴 − 𝐷2𝐴) 
(2.17) 
次に、フルナイキストパターンを求める。(SA, SB)=(0, 1)の時のチャネル A、
チャネル B の各出力 D3A、D3Bは、 
𝐷3𝐴 =
𝛼𝐴
4
+ 𝛾𝐴 ∙ 𝐷3𝐵 
(2.18) 
𝐷3𝐵 =
𝛼𝐵
4
− 𝛽𝐵 + 𝛾𝐵 ∙ 𝐷3𝐴 
(2.19) 
である。(SA, SB)=(1, 0)の時の D4A、D4Bは、 
𝐷4𝐴 =
𝛼𝐴
4
− 𝛽𝐴 + 𝛾𝐴 ∙ 𝐷4𝐵 
(2.20) 
𝐷4𝐵 =
𝛼𝐵
4
+ 𝛾𝐵 ∙ 𝐷4𝐴 
(2.21) 
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となる。同様に、D3A- D4A、D3B-D4Bを行うことで、下記が求まる。 
β𝐴 = 𝐷3𝐴 − 𝐷4𝐴 + 𝛾𝐴 ∙ (𝐷4𝐵 − 𝐷3𝐵) 
(2.22) 
β𝐵 = 𝐷4𝐵 − 𝐷3𝐵 + 𝛾𝐵 ∙ (𝐷3𝐴 − 𝐷4𝐴) 
(2.23) 
その結果、式(2.16), (2.17), (2.22), (2.23)を用いて、メモリ効果係数 γA, γB
は、下記の式で求めることができる。  
𝛾𝐴 =
(𝐷1𝐴 − 𝐷2𝐴) − (𝐷3𝐴 − 𝐷4𝐴)
(𝐷1𝐵 − 𝐷2𝐵) − (𝐷3𝐵 − 𝐷4𝐵)
 
(2.24) 
𝛾𝐵 =
(𝐷1𝐵 − 𝐷2𝐵) − (𝐷3𝐵 − 𝐷4𝐵)
(𝐷1𝐴 − 𝐷2𝐴) − (𝐷3𝐴 − 𝐷4𝐴)
 
(2.25) 
このようにして、メモリ効果の値 γA, γBは、制御信号 SA, SB の組み合わせ
で生じる 4 つのパターンの出力信号から求めることができる。DAC 誤差につ
いても、γA, γBを求めた後、式(2.22)および(2.23)から求めることができる。ゲ
イン係数 α については、従来通り、リファレンスとなる DC 電圧を 2 点入力
し、傾きを求める方法をとる。このようにして、パイプラインステージの全
ての誤差要因となる係数 α、β、γ をデジタル演算のみで算出することができ
る。 
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次に、求めた係数を用いて、デジタル領域にて補正する手順について述べ
る。図 2-8 はデジタル補正回路のブロック図を示している。まず、各パイプ
ラインステージの出力データに対して、DAC補正値 βが適用される。その後、
全ステージの値を加算するが、メモリ効果の誤差分は差し引かなければなら
ない。メモリ効果の誤差は、後段ステージの 1 サンプル前の値に対して、γ
を乗ずることで求まる。具体的には、1st ステージであれば、2nd ステージ以
降のデータを 1 サンプル遅延し γ1を掛ける。本 AD 変換器では、メモリ効果
補正は最初の 3 段までとしている。これは、初段ステージの方がメモリ効果
による影響が多いためで、全ステージに適用する必要がないからである。全
ステージの値を加算したデータは、メモリ効果誤差を差し引かれた後、傾き
係数 αの逆数を乗じることで、デジタル補正が完了する。 
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図2-8. 補正回路のブロック図
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2.4 評価結果 
本提案デジタルメモリ効果補正手法を適用したダブルサンプリング型パイ
プライン AD 変換器は、量産仕様の SoC に搭載された。チップ写真を図 2-9
に示す。本 AD 変換器は 300MHz のサンプリングクロックで動作する。AD
変換器の構成は、11 ビットダブルサンプリング構成で、サンプルホールド回
路（S/H 回路）、1.5 ビットステージ×9 ステージと 3 ビット Flash ステージ
から成る。プロセスは 40nm である。コアサイズは、0.42mm2（1050 um ×
400 um)であり、これはデジタル補正回路も含む。デジタル補正ロジックは
全て、SoC のデジタル領域上に組み込まれ、約 10,000 ゲートで実現した。 
  
図2-9. パイプラインAD変換器のチップ写真
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図2-10は、線形性の評価結果を示している。線形性は、微分非直線性（DNL）
と積分非直線性（INL）で表す。図の左側は、補正を行わないときの INL と
DNL である。各パイプラインステージの DAC 誤差により、INL 上に段差が
生じていることが分かる。DAC 誤差が生じる原因は、低消費電力化のために
低いゲインのオペアンプを用いているからである。また 2 チャネル間（黒色
と灰色）での特性誤差も見られる。図 2-10 の中央の列は、DAC 値の補正と、
ゲインの補正を行った後の INL と DNL である。INL 上の段差はなくなり、
DNL の値も改善している。しかし、所々にスパイク上の誤差が発生している。
この誤差は、メモリ効果によるものである。INL と DNL を測定する際には、
入力信号に低周波数のランプ波を入力するが、入力信号が各ステージの±
Vref/4 を通過する際に、出力電圧の急激な変化が生じるため、メモリ効果が
発生するのである。図の右側に、本提案デジタルメモリ効果補正を適用した
ときの INL と DNL を示す。INL のスパイク上の誤差は完全に消え、DNL
も劇的に改善していることが分かる。補正後の INL と DNL はそれぞれ、
1.5LSB と 0.3LSB である。 
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図2-10. INLとDNLの測定結果
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図 2-11 は、AD 変換結果の出力スペクトルである。本パイプライン AD 変
換器は 300MHz のサンプリングクロックで動作し、入力信号は 20MHz のサ
イン波である。FFT のポイント数は 4096ポイントである。図 2-11 の左図は、
デジタル補正を行っていない時のスペクトルである。各パイプラインステー
ジの DAC 誤差や、メモリ効果によって多数のスペクトルが発生し、SNDR
を劣化させている。一方、デジタル補正適用後は、右図のように、スプリア
スが抑制されていることが分かる。その結果、SNDR は 10dB 近く改善する
ことができた。 
図 2-12 に、デジタルメモリ効果補正を適用した本 AD 変換器の消費電力
と、高ゲインオペアンプを用いてメモリ効果を抑制した従来 AD 変換器の消
費電力比較を示す。従来AD変換器ではオペアンプ電力が大半を占めており、
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全体電力も 150mW 近く消費している。一方、本 AD 変換器では、オペアン
プの簡素化により、大幅にオペアンプ電力を削減していることが分かる。本
AD 変換器は、デジタル補正を行っているため、デジタル回路の追加電力が発
生しているが、図に示す通り、わずかの電力増加で済んでいる。これは、本
AD 変換器が 40nm の微細プロセスを用いているためである。全てのブロッ
クを含めた電力は 40mW となり、従来比 1/3 以下を達成した。 
表 1 に、ダブルサンプリング型パイプライン AD 変換器の性能をまとめる。
デジタル補正の効果により、56.6 dB の SNDR を、40mW の低電力で実現で
きた。AD変換器の変換効率の指標である、FoMは下記の式で与えられる[20]。 
FoM =
𝑃
2
𝑆𝑁𝐷𝑅−1.62
6.02 ∙ 𝐹𝑆
 
(2.26) 
ここで、P は消費電力、Fs はサンプリング周波数である。 
本 AD 変換器の FoM は、0.24 pJ/step である。 
  
Architecture Double-sampling Pipelined ADC
Technology 40nm CMOS
Sampling rate 300 MHz
Resolution 11 bit
Power 40 mW
Area 0.42 mm2
INL 1.5 LSB
DNL 0.3 LSB
SNDR 56.6 dB
FoM 0.24 pJ/conversion-step
表2-1. パイプラインAD変換器の性能まとめ
2.5 まとめ   25 
 
 
 
2.5 まとめ 
ダブルサンプリン型パイプライン AD 変換器の消費電力を削減するため、
メモリ効果をデジタル回路で補正する手法を提案した。本手法は、アナログ
回路を追加することなくメモリ効果誤差を見積もり、デジタル領域で補正す
ることができるため、アナログ回路の性能が劣化することはない。また、全
てデジタル領域で補正することができるため、微細プロセスの力を借りるこ
とで、より小面積・低電力で補正回路を実装することができる。本デジタル
補正手法により、ダブルサンプリング型パイプライン AD 変換器の共有オペ
アンプゲインは、従来の 70dB 以上から 45dB まで下げることができ、約 1/3
に電力を削減することができた。本 AD 変換器は 40nm で試作され、デジタ
ルメモリ効果補正により 0.24pJ/step の高い電力効率を示した。 
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第 3 章 
____________________________ 
逐次比較型 AD 変換器の 
高分解能化技術 
 
3.1 はじめに 
逐次比較型 AD 変換器は、非常にシンプルなアーキテクチャであり、古く
から低速～中速サンプリング動作、低～中分解能の用途に用いられてきた
[21]。パイプライン AD 変換器やΔΣ型 AD 変換器の台頭により、一時はそ
の適用範囲は限定されていたが、近年、逐次比較型 AD 変換器は最も多く研
究・開発され、広い仕様範囲で実用化されるアーキテクチャとなった。その
主な要因は、逐次比較型 AD 変換器の大部分がデジタル回路で構成されてい
ることにある。そのためプロセス微細化に伴う性能向上が著しく、他のアー
キテクチャに比べて、圧倒的に面積・電力を小さくすることができる。また、
オペアンプを多用するパイプライン AD 変換器や、ΔΣ型 AD 変換器と異な
り、逐次比較型 AD 変換器ではオペアンプを用いないので、電源電圧の低下
に対しても影響が少ない。このように、逐次比較型 AD 変換器は、微細プロ
セスと非常に相性が良いアーキテクチャであると言える[22]-[32]。 
図 3-1 は、一般的な逐次比較型 AD 変換器の構成である。基本的に、サン
プリングスイッチ、コンパレータ、容量型 DAC、および、ロジック部のみで
構成される非常にシンプルなアーキテクチャである。入力信号をサンプリン
グした後、二分探索による比較を逐次的に行いながら上位ビット（MSB）か
ら順に決定する。比較対象電圧は、バイナリ比で重み付けられた容量アレイ
DAC において、共通ノードと反対のノードを”VH”または”VL”に接続し、電
荷再分配することにより生成する。ここで、参照電圧”VH”と”VL”は、入力レ
ンジのフルスケール電圧を表し、逐次比較型 AD 変換器の場合、それぞれ、
電源およびグランドレベルに設定することができるため、Rail-to-rail による
広い入力レンジを確保できることも特徴である。逐次比較ロジック（SAR 
Logic）は、比較結果を基に、容量 DAC の”VH”および”VL”を選択制御するこ
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とで、次の比較電圧を生成する。以上の動作により、比較回数分の分解能で、
アナログ信号を量子化することができる。 
本章では、逐次比較型 AD 変換器の高分解能化技術について述べる。上述
のシンプルな回路構成を維持しつつ、少ない追加回路で SNR を向上すること
で、低電力と高分解能を両立することを目的とした。まず、逐次比較型 AD
変換器の高分解能化を妨げるノイズ課題について3.2で述べる。3.3において、
高分解能化技術として LSB 比較の平均化手法と、ノイズシェーピングディザ
手法を提案する。評価結果を 3.4 で示した後に、本章をまとめる。 
 
 
 
 
3.2 逐次比較型 AD 変換器のノイズ課題 
逐次比較型 AD 変換器において、10 ビットを超えるような分解能を実現
しようとすると、様々なノイズ課題に直面する。特に重要な以下の２つのノ
イズについて考察する。 
 
・コンパレータノイズ 
・容量 DAC のミスマッチノイズ 
 
まず一つ目はコンパレータノイズである。図 3-2 の逐次比較動作における
比較電圧の遷移に示す通り、LSB の比較へ近づくほど、コンパレータが比較
する電圧差は小さくなる。例えば、12 ビット分解能の逐次比較型 AD 変換器
における LSB の比較には、入力レンジ 2 Vpp の場合、約 500uV の電位差を
比較判定する必要がある。つまり、コンパレータノイズは、その値以下に抑
える必要があり、一般的に 1σ＝0.3LSB 程度に設計することが求められる。
図3-1. 逐次比較型AD変換器の構成
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コンパレータノイズσは次式のようにコンパレータ電力 P の逆数に比例する。 
𝜎2 ∝
1
𝑃
 
(3.1) 
つまり、コンパレータノイズを半分に抑えるためには、電力を 4 倍消費す
る必要がある。これは、ADC 全体の電力増大を招くことになり、また、コン
パレータ回路の設計難易度も増大させる。この課題を解決するために、これ
までにいくつかの手法が提案されてきた。代表的な手法は、下位ビットの比
較を行う前に一度、オペアンプを用いて DAC 出力電圧を増幅する手法である
[31]-[32]（図 3-3）。これは、パイプライン AD 変換器の残差電圧増幅動作と
類似していることから、パイプライン逐次比較型（Pipelined SAR）AD 変換
器と呼ばれている。これにより、LSB の比較においても十分な電位差を確保
できるため、コンパレータの性能を緩和することができる。しかし、オペア
ンプで消費する電力が追加され、また、オペアンプレスが特徴であった逐次
比較型 AD 変換器に再び電源電圧問題を与えることになる。本研究では、オ
ペアンプを用いることなく、かつ、コンパレータ電力を大幅に増加させるこ
となく、コンパレータノイズ課題を解決する手法を提案したので、詳細を
3.3.1 で述べる。 
1
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VCM
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V
time
図3-2. 逐次比較動作
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図3-3. 従来手法 : パイプライン型逐次比較AD変換器
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二つ目のノイズ課題は、容量DACのミスマッチに起因するノイズである。
前述の逐次比較動作から、バイナリ比で重み付けされた容量アレイ数に応じ
て、量子化ビット数が決定することが分かる。つまり、高分解能にすること
で、容量アレイの数が、分解能の二乗に比例して増大することになる。これ
は、AD 変換器の面積と電力の増大を招く。一般的に、図 3-4 に示すように、
直列に連結する容量を用いて、全体の容量数を削減する方法が用いられるが、
分割された上位・下位の容量アレイ間でミスマッチが生じる。このような容
量ミスマッチに起因する誤差は、AD 変換特性の非線形性を招き、出力スペク
トル上で、スプリアスノイズとして表れる。この問題に対し、容量のトリミ
ングにより、ミスマッチを抑える手法が提案されている[33]。しかし、容量
のトリミング精度にも限界があり、完全にミスマッチを補正することは困難
である。そのため、高分解能の逐次比較型 AD 変換器では、スプリアスが残
留し、SFDR の劣化を引き起こす。そこで、本研究では、ディザを用いてス
プリアスを抑制するアプローチを行ったので、詳細を 3.3.2 で述べる。 
  
VIN CDAC
16C8C4C2C1C 32C 64C 128C 256C 512C
VIN
CDAC
16C8C4C2C1C 1C 2C 4C 8C 16C
図3-4. 高分解能時における容量DAC（CDAC）の構成
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3.3 高分解能化技術 
前節で述べた課題を解決する 2 つの提案技術について述べる。本技術のア
プローチは、アナログ回路の追加や特性改善ではなく、デジタル回路や制御
動作の追加がメインである。従って、逐次比較型 AD 変換器のシンプルな構
成を維持しつつ、デジタルアシストによる高分解能化を実現することができ
るため、微細プロセスに適したアプローチである。 
図 3-5 は、本技術を用いた 13bit 逐次比較型 AD 変換器の回路図である。
入力信号のサンプリングスイッチは、高分解能動作に耐えられるように、ブ
ートストラップ型スイッチしている[34]。また、コンパレータは出来る限り
高速動作をするように、ダブルテールラッチタイプのコンパレータとした
[35]。容量 DAC は、上位 6 ビットと下位 6 ビットを連結した構成となってい
る。またスイッチング電力を削減するために、容量 DAC 出力が上がる時と下
がる時をそれぞれ別の容量で動作させるスプリット型容量 DAC の構成を採
用した[36]。提案構成の詳細については、次項から述べる。 
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ΔΣ modulator
ΔΣ modulator
図3-5. 本提案の逐次比較型AD変換器の構成
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3.3.1 コンパレータノイズを利用したトラッキング平均手法 
高分解能の逐次比較型 AD 変換器を実現する上で、コンパレータノイズを
1σ=0.3 LSB まで抑制するためには、大電力を要する。そこで、本手法は、
コンパレータノイズを抑制するのではなく、逆にノイズ分布を利用して、SNR
を向上するアプローチを試みた。つまり、LSB の比較を複数回行い、その平
均をとることで、量子化ノイズを超える分解能を実現するというものである。 
図 3-6 は、LSB の比較を単純に 8 回繰り返した時の、容量 DAC の出力電
圧波形 VDACである。通常の逐次比較処理を LSB の 1 ビット上位のビットま
で行い、その結果を基に容量 DAC の出力値が決定し、その値に対して、コン
パレータの閾値との比較を行い続ける。図のグラデーションで示した範囲は、
コンパレータのノイズ分布を示しており、この範囲であれば、コンパレータ
は誤判定する可能性を含む。コンパレータの判定は、ノイズの確率分布に従
い、本ノイズが抵抗性の熱ノイズであることを考慮すると、正規分布になる。
従って、平均化を増やすことで、LSB より高精度な値が得られることになる。
つまり、M 回の平均化を施した際、LSB の値（1 または 0）は次の値 DAVEに
置き換えることができる。 
𝐷𝐴𝑉𝐸 = ∑
𝐶𝑂𝑈𝑇[𝑘]
𝑀
𝑀
𝑘=1
 
(3.2) 
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図3-6. 単純平均
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ここで、COUT[k]は、k 回目の LSB 比較時におけるコンパレータの出力値
である。図 3-6 の例では、LSB の判定結果が（0,1,0,0,1,0,1,0）であり、式(3.2)
の平均化式より、0.375 が LSB の値に相当することになる。小数点以下の結
果が出ていることから明らかなように、この手法は量子化ノイズを抑制して
いることが分かる。しかし、この方式では重大な問題を含む。平均化による
効果が得られるのは最終の容量 DAC 出力 VDACがコンパレータのノイズ分布
の中に入っている時だけである。図 3-7 に示すように、LSB の比較を行う前
までに、VDACがコンパレータノイズ内に入ると、誤判定を行う可能性がある。
もし誤判定を行うと、LSB の比較に用いる VDAC の値は、コンパレータノイ
ズ分布の外になるということが発生する。すると、8 回の比較を繰り返して
も常に同じ値をコンパレータが出力し続け、平均化の効果は全くない。 
そこで、LSB の比較の前にコンパレータが誤判定を行った場合でも、平均
化効果が得られるような手法を提案した。図 3-5 の回路図に示すように、下
位 DAC の LSB の後に、LSB と同じ 1C の容量を 7 個搭載し、8 回平均の比
較判定の度にそれらの容量を用いて容量 DAC を動作させる。これにより、平
均化時も VDACは変化し続け、誤判定が起きた場合でもノイズ分布内に復帰す
ることができる（図 3-8）。平均化時に常に真値に向かって追従する動きから、
トラッキング平均手法と呼ぶ。トラッキング時の平均値は、式(3.2)のように
コンパレータ出力を単純平均するだけでは求まらない。コンパレータの出力
は、閾値に対して正か負かを示しているだけで、比較対象電圧が常に変化す
るトラッキング手法では、それらが真値の位置を指しているわけではないか
0
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図3-7. コンパレータが誤判定した際の単純平均
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らである。そのため、LSB の比較開始時から VDAC がどれだけ移動している
かをコンパレータ出力結果から算出する必要がある。そこで、k 回目のトラ
ッキング比較時における VDACと LSB 比較開始時点からの距離 Ddis[k]を以下
の式で求める。 
𝐷𝑑𝑖𝑠[𝑘] = {
𝐷𝑑𝑖𝑠[𝑘 − 1] + 𝐶𝑂𝑈𝑇[𝑘 − 1] + 𝐶𝑂𝑈𝑇[𝑘] − 1,    𝑘 > 1
𝐶𝑂𝑈𝑇[𝑘],                                                                   𝑘 = 1
 
(3.3) 
ここで、Ddis[k]は、各比較時における、コンパレータノイズ分布に依存し
た真値の位置を示しているため、トラッキング平均結果 DAVE_Tは Ddis[k]を次
式で平均化することで求まる。 
𝐷𝐴𝑉𝐸_𝑇 = ∑
𝐷𝑑𝑖𝑠[𝑘]
𝑀
𝑀
𝑘=1
 
(3.4) 
図 3-8 の場合、トラッキング平均時のコンパレータ出力が（1,1,0,1,1,0,0,1）
であるので、式（3.3）と（3.4）から、2.125 となる。この値は、誤判定した
ビットの重み”2”を含み、かつ、0.125 という平均化効果が得られていること
が分かる。 
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図3-8. トラッキング平均手法
Error
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図 3-9 にトラッキングしないときの平均化効果と、トラッキングしたとき
の平均化効果のシミュレーション結果を示す。横軸がコンパレータノイズの 1
σの値を示し、縦軸が SNR である。平均化回数は、それぞれ、16 回、8 回、
4 回、平均化なしの 4 パターンでシミュレーションした。トラッキングしな
い場合、平均化回数を増やしてもあまり、SNR 向上の効果がないことが分か
る（図 3-9(a)）。これは、前述の通り、ノイズによる誤判定が LSB よりも前
に起きた時に、コンパレータノイズ分布外で平均化を行ってしまう確率が高
いためである。一方、トラッキング平均の場合、平均化を増やすにつれて、
SNR 向上の効果も増えることが分かる（図 3-9(b)）。本 AD 変換器では、ト
ラッキング平均手法を適用し、平均化回数を 8 回とした。さらにコンパレー
タノイズは 1σ＝0.6 LSB で設計を行った。これにより、従来の設計指針であ
る 1σ=0.3 LSB から電力を 1/4 に削減することができ、さらに、図 3-9(b)か
らも、より高い SNR が得られることがわかる。 
提案トラッキング平均手法をさらに発展することで、容量 DAC のセトリ
ング誤差も補正できる手法について紹介する。図 3-10 はセトリング誤差が発
生した時の VDACの動きである。この時、トラッキング動作によって、VDAC は
コンパレータのノイズ分布内に向かう動きをするが、セトリング補正分を平
均化に充てるのは効率が悪い。そこで、セトリング補正を行っている間は、
平均化時の重み 1/8 ではなく、通常の LSB と同じ重みである 1 を付与する。
セトリングが完了してノイズ分布内に入った後は、残りの平均化回数分の逆
数の重みを付与する。セトリング期間中か、平均化期間中かの判断は、コー
ドを見ることで分かる。0 から 1、または、1 から 0 へとコードがトグルした
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ときは、ノイズによる影響と判断できるため、これらのトグルパターンが出
現するまでをセトリング期間、トグルパターン以降を平均化期間と認識でき
る。このように適応的なトラッキング平均手法は、セトリング誤差も合わせ
て補正することができる。 
以上のように、トラッキング平均手法は、コンパレータノイズ制約を緩和
し、低消費電力を維持しながら、高 SNR を実現することができる。しかし、
平均化に要する 8 回分の比較処理が必要になるため、変換速度のオーバーヘ
ッドは免れない。これは、オーバーサンプリングの概念と同じであるが、本
手法は、AD 変換の中で LSB 比較のみオーバーサンプリングをしている形で
あるため、通常のオーバーサンプリングと比べて圧倒的に変換速度の犠牲は
少ないと言える。 
  
10
CMP 
threshold
0CMP OUT :
V
time
VDAC
1 1 1 1 0 1 1 0
Normal 
conversion
Adaptive tracking average
図3-10. 適応型トラッキング平均手法
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3.3.2 ⊿Σモジュレータを用いたノイズシェーピングディザ
手法 
逐次比較型 AD 変換器の容量 DAC において、容量のミスマッチは、AD 変
換出力の非線形性を招く。特に高分解能になると、設計で十分な容量比精度
を確保することは困難であるため、ミスマッチ補正手法は必須技術である。
最も多い補正手法は、容量のトリミングである。補正用に搭載した可変容量
を用いて、AD 出力の非線形性誤差が最小となるように、可変容量を調整する
という最も直接的な方法である。本 AD 変換器もトリミング容量を搭載して
いるが、13 ビットと非常に高 SNR のため、少しのミスマッチ誤差も、スプ
リアスとして、出力スペクトル上に現れる。これは、SFDR の劣化を招くこ
とになる。スプリアスを分散し、SFDR を向上させる手法として、ディザが
挙げられる。ディザとは、入力にノイズを印加し、非線形入出力特性上にラ
ンダム性を付与することにより、平均的に非線形誤差を平滑化する手法であ
る[37]。ディザ手法は様々なアプリケーション分野で用いられているが、逐
次比較型 AD 変換器とは特に相性がよいと考える。それは、逐次比較型 AD
変換器の内部に DAC を有しており、その DAC を用いることで、外部からデ
ジタル的にノイズパターンを印加できるからである。図 3-11 に示すように、
外部のディザソースから出力されたディザパターンは、容量 DAC に入力され、
入力信号に重畳される。AD 変換後に入力したディザパターンと同じ値をデジ
タル回路で差し引くことで、ノイズフロアを上昇させることなく、スプリア
スを抑制することができる。ここで、ディザパターンがデジタル信号である
-
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図3-11. 逐次比較型AD変換器におけるディザ
Output
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ことから、簡単かつ所望のパターンを生成できることが特徴である。本研究
では、ディザの入力パターンとして、ΔΣモジュレータを用いた多値一様分
布ノイズシェーピングディザ手法を提案した。 
図 3-12 は、様々なノイズパターンのディザを印加したシミュレーション
結果である。前述の通り、本 AD 変換器は、容量 DAC を上位 DAC と下位
DAC に分割しており、それらの間でのミスマッチが最も大きな非線形誤差を
産み出す。そのため、横軸は容量 DAC の上位と下位のミスマッチを表し、縦
軸は SFDR である。まず、ディザを行わない場合、上位 DAC と下位 DAC の
ミスマッチが増えるにつれて、SFDR が急激に劣化していることが分かる。
最も単純なディザパターンである、2 値（1 と-1）のみで構成されたバイナリ
ディザは、疑似乱数を用いることで容易に作成することができる。しかし、
SFDR の改善効果はあまり大きいとは言えない。そこで、多値で構成された
ディザパターンが有効であることが推測できる。本シミュレーションでは、2
種類の多値パターンによるディザを用いて実験した。それらは、図 3-13 に示
図3-12. ディザパターンによるSFDR改善効果の比較
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すように、多値の発生確率が正規分布（ガウス分布）か一様分布かで分類し
た。図 3-12 のシミュレーション結果から、一様分布のディザがより効果的で
あることが分かる。これは、同じ振幅（±64）の場合、ガウス分布だと最大
振幅値に近くなるほど発生確率が低くなることに起因する（図 3-13）。従って、
多値一様分布のディザが、AD 変換器のスプリアス抑制に有効であると言える
[38]。 
続いて、ディザの周波数特性について考察する。前述の通り、印加したデ
ィザは、後段のデジタル回路にて差し引くが、AD 変換器が理想でないことを
考慮すると、必ずしも、加えられたノイズの値と差し引く値が一致するとい
うわけではない。そのため、印加ノイズを完全にキャンセルできず、ノイズ
が残留してフロアノイズを上昇させるという問題が発生する。この問題は、
ディザリーク（dither leak）と呼ばれている。図 3-14 の左図は、一般的なホ
ワイトノイズディザリングを施した時のディザリークを示している。ホワイ
トノイズは疑似乱数発生回路（Pseudorandom nubers generator）等で発生
した 2 値乱数を足し合わせることで容易に生成することができるが、全周波
数帯域に渡って均等にノイズが付与されるので、 リークも同様に全帯域に表
れる。そこで、帯域付近の低周波においてディザリークを抑制するために、
ΔΣモジュレータを用いてノイズシェーピングの周波数特性を付与したディ
ザを印加する手法を提案した。これにより、低域のフロアノイズを上昇させ
ることなくディザリングが可能になる（図 3-14 右図）。 
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これまでの議論から、ディザのパターンとして、ノイズシェーピングの特
性を持ち、多値一様分布のノイズが最も望ましいことが分かった。次に、そ
の実現方法について述べる。 
まず、ノイズシェーピングについては、図 3-15 に示すような、2 次のΔΣ
モジュレータを用いた。このモジュレータは簡単なデジタル回路のみで構成
可能で、合成ロジックで実装している。多値一様分布を実現するために、こ
のΔΣモジュレータを複数用いる。ここでは、図 3-16 に示すように、3 つの
ΔΣモジュレータを用意し、それぞれ異なる係数を与える。係数は、8、16、
32 であり、これらがΔΣモジュレータの出力±1 と掛け合わされる。さらに、
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それらを足し合わせることで、-56、-40、-24、-8、+8、+24、+40、+56、の
8 値を生成することができる。ΔΣモジュレータの入力は 0 固定であり、+1
と-1 の発生確率が同じであることを勘案すると、これら 8 値の発生確率は一
様分布になる。ここで注意しなければならないことは、複数のΔΣモジュレ
ータ間に相関があってはいけないことである。もし、相関があると、何らか
の周期性パターンを産むことになり、出力スペクトル上にトーンを発生させ
る。そこで、3 つのΔΣを無相関にするために、図 3-15 のΔΣモジュレータ
内のローカルフィードバック係数ｇに、それぞれ固有の値を付けることにし
た。本設計では、図 3-16 に示す通り、係数 8 のΔΣモジュレータにはローカ
ルフィードバックなし（g=0）、係数 16 のモジュレータには g=1/32、係数 32
のモジュレータには g=1/64 とした。図中のスペクトラムを見て分かるように、
ローカルフィードバックは、その出力スペクトラム上にノッチを発生させる。
これはΔΣAD 変換器等で帯域を拡張するためのテクニックである。このよう
に、ノッチ位置をそれぞれずらすことにより、複数のΔΣモジュレータ間の
相関を無くすことが可能となる。また、係数 8、16、32 の掛け方であるが、
これは容量 DAC の 8C、16C、32C の容量を用いることで実現できる。各Δ
Σモジュレータの 1 ビット出力はこれらの容量の制御に加わっており、1 ビ
ット出力値によってサンプリング時にディザ印加制御を行う。具体的には、
32 の値を入力に加えたい場合、通常サンプリング時には容量 DAC は初期値
でリセットされているが、32C の値だけリセット値と反対の値にしておく。
サンプリングスイッチを解放した後、32C の値を基のリセット値に戻すこと
で、32 という値が入力に加わることになる。ここで、ディザの印加用のサイ
クルが追加になるが、全体の逐次比較処理に係る時間に対しては、極僅かで
ある。このようにして、8 値からなる一様分布のノイズシェーピングディザ
を印加することができる。 
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3.4 評価結果 
3.3 節で述べたトラッキング平均手法とノイズシェーピングディザ手法を
適用した逐次比較型 AD変換器を、90nm プロセスにて試作を行った。図 3-17
がチップ写真である。逐次比較型 AD 変換器本体部分が 0.069mm2 (230um×
300um)、ロジック部は 0.027mm2 (230um×120um)である。AD 変換器は 13
ビット逐次比較型 AD 変換器であり、動作周波数は 50MHz である。この動
作周波数において、13 回の逐次比較と 8 回のトラッキング平均と 1 回のディ
ザ注入の処理が行われる。容量 DAC の構成は、上位 6 ビット、下位 6 ビッ
トの 12 ビット構成で、スプリットアーキテクチャを採用した。ロジック部に
は、トラッキング平均の制御、および、平均結果の適用処理が含まれる。ま
た、ノイズシェーピングディザ用の三つのΔΣモジュレータも、合成ロジッ
ク部に実装されている。 
図 3-18 に、AD 変換出力値のスペクトラムを用いて、本高分解能化手法の
効果を検証した結果を示す。本実験は、50MHz のサンプリングクロックで、
2.3MHz のサイン波信号を入力して行われた。まず、トラッキング平均もノ
イズシェーピングディザも両方適用しない場合、図3-18の左図に示すように、
SNDR と SFDR はそれぞれ、66dB と 85dB であった。トラッキング平均手
法を用いると、中央の図に示すスペクトラムとなり、ノイズフロアが下がっ
ていることが分かる。SNDR は 5dB 改善され、71dB という非常に高い分解
能が得られた。右図は、トラッキング平均と、ノイズシェーピングディザを
適用したときの出力スペクトラムである。中央図で見られるトーンがディザ
により分散されていることが分かる。しかし、ディザの性質上、トーンはノ
図3-17. 逐次比較型AD変換器のチップ写真
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イズフロア内に分散されるだけであるので、SNDR が向上することはない。
ディザの目的は、SFDR の向上であるが、実験結果から SFDR の向上は見ら
れない。これは、SFDR が 3 次の信号歪(HD3)で決まっているためであり、
ディザは低次の歪に対しては効果がない。この歪は、AD 変換器を駆動する入
力バッファで生じている歪である。 
ディザによる SFDR 改善効果を検証するために、上記の入力バッファによ
る信号歪が現れない、つまり、信号振幅が小さい領域で検証を行った。図 3-19
は、入力信号振幅に対する SFDR をプロットした図である。入力信号振幅が
大きいときは、前述の歪により SFDR 改善効果が得られないが、信号振幅を
下げた場合、5dB から 10dB の向上が確認できた。 
図 3-20 は、SNR、SNDR、および、SFDR と入力信号周波数の関係をプ
ロットした図である。入力信号周波数が増えるにつれ、これらの値は約 2dB
から 5dB 劣化する。これは、逐次比較 AD 変換器内のサンプルホールド回路
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特性と外部入力バッファ特性が原因である。 
表 3-1 は、本逐次比較型 AD 変換器の性能をまとめた表である。提案する
トラッキング平均手法とノイズシェーピングディザ手法のおかげで、SNDR
と SFDR がそれぞれ、71dB と 85dB と非常に高い性能を示すことができた。
オペアンプを用いない逐次比較型 AD変換器において 70dBを超えるものは、
ほとんど報告されていない。それが 4.2mW と非常に低消費電力で実現するこ
とができた。本 AD 変換器の効率を示す指標は、パイプライン AD 変換器の
時と異なり、Schreier FoM と呼ばれる高分解能向けの AD 変換器用の FoM
を用いる[39]。Schreier FoM は次式で求められる。 
FoM = SNDR + 10 ∙ log10
𝐹𝑆
2 ∙ 𝑃
 
(3.5) 
本 AD 変換器の FoM は、168.7dB である。 
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図3-20. SNR, SNDR, SFDR－入力周波数特性
Input frequency [MHz]
Architecture SAR
Technology 90nm CMOS
Sampling rate 50 MHz
Resolution 13 bit
Input range 2.2 Vpp
Power 4.2 mW
Area 0.097 mm2
SNDR 71 dB
SFDR 85 dB
FoM 168.7 dB
表3-1. 逐次比較型AD変換器の性能まとめ
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3.5 まとめ 
逐次比較型 AD 変換器の分解能を向上させる 2 つの手法を提案した。1 つ
は、コンパレータノイズを利用したトラッキング平均手法である。LSB の比
較を 8 回繰り返し、平均化を行うことで、熱ノイズ、さらには量子化ノイズ
を抑制し、SNR を向上することができる。従来は、大電力を用いてコンパレ
ータノイズを抑制していたが、本手法ではそのノイズ制約を緩和することが
可能となるため、低電力化が可能である。もう一つは、ノイズシェーピング
ディザ手法である。帯域内フロアノイズを上昇させることなく、容量ミスマ
ッチに起因するスプリアスを分散し、SFDR を向上することができる。 
図 3-21 に、高分解能化技術の効果のまとめを示す。今回、比較処理を 8
回繰り返して平均化することで約 1LSB の高分解能化を達成した。一般的に、
オーバーサンプリング手法を用いて 1LSB の高分解能化を図ると、4 倍の変
換時間を要することになる。対して、本提案手法は、LSB 比較のみの平均化
であるため、通常の逐次比較動作に比べて変換時間のオーバーヘッドを 38%
に抑えることができる。 
これらの手法を搭載した逐次比較型 AD 変換器は、評価において、71dB
の SNDR を 4.4mW の電力で実現した。
高分解能化効果 変換時間オーバーヘッド
Normal SAR
SNDR : ±0dB
(有効ビット: ±0bit)
0
Oversampling
(conventional)
SNDR : ±6dB
(有効ビット: ±1bit)
+400%
Proposed SAR
SNDR : ±5dB
(有効ビット: ±0.83bit)
+38%
図3-21. 高分解能化効果
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14ns
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第 4 章 
____________________________ 
逐次比較型 AD 変換器の 
高速化技術 
 
4.1 はじめに 
複数の AD 変換器（サブ AD 変換器）を並列に搭載し、時分割で処理を行
うことで高速化を図るタイムインターリーブ AD 変換技術は、今から 30 年近
く前に、提唱された[40]。その後、測定器等の大規模なシステムでは用いら
れてきたが、小型・低消費電力化が必要な民生機器には、サブ AD 変換器間
の特性ばらつき課題等により、なかなか展開されなかった。しかし、近年で
は、あらゆる分野において、AD 変換速度の高速化のアプローチは、タイムイ
ンターリーブ以外見当たらない。その理由として、アプリケーションからの
高速動作要求に対して、単体の AD 変換器の動作速度では既に限界に達して
いること、そして、デジタルアシスト技術によるミスマッチの補正技術の発
展が挙げられる[41]。 
AD 変換器の高速化要求は今後も続くと考えられる。近い将来訪れるであ
ろう社会、IoT や AI、自動運転時代において、大容量データを扱うシーンが
増えるからである。例えば、次世代無線通信規格である IEEE 802.11ay 向け
のレシーバーにおいては、7GHz を超えるサンプリング動作の AD 変換器が
必要になる。また、車載用レーダーでは、より高い空間分解能を目指すため
に広帯域化は必須であり、2GHz の高速 AD 変換器が要求される。そして、
それらの高速 AD 変換器を実現するためのアーキテクチャは、タイムインタ
ーリーブ型であることに間違いない。そのため、現在は、数多くのタイムイ
ンターリーブ型 AD 変換器アーキテクチャに関する研究、および、実用化例
が報告されている[42]-[51]。 
本章では、タイムインターリーブ型 AD 変換器を用いる際に生じる、タイ
ミングスキュー課題の補正手法について述べる。まず始めに、4.2 において、
タイムインターリーブアーキテクチャの概要とタイミングスキュー課題、お
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よび、従来の手法について説明する。4.3 において、提案するタイミングスキ
ュー補正手法を紹介する。4.4 で 2GHz 8 ビットのタイムインターリーブ AD
変換器に本手法を適用した結果を報告した後、本章をまとめる。 
 
 
4.2 タイムインターリーブ型 AD 変換器における
タイミングスキュー 
図 4.1 にタイムインターリーブ型 AD 変換器の構成図を示す。M 個からな
る複数のサブ AD 変換器を配置し、それぞれ、入力信号 VINに対してデジタ
ル変換を行う。各サブ AD 変換器のサンプリングタイミングは、それぞれ ϕ1
から ϕMであり、図のようなタイミングダイアグラムで表される。これらのク
ロックは、サンプリングクロックを 1/M に分周したクロックで、位相はそれ
ぞれ 2π/M ずつシフトしたものである。サブ AD 変換器でデジタル信号へ変
換後は、マルチプレクサにより統合され出力される。この構成により、各サ
ブ AD 変換器の動作周波数は、サンプリングクロックの 1/M の周波数にする
ことができるため、非常に高速な AD 変換器を実現する際も、サブ AD 変換
器の個数 M を増やすことで対応することができる。 
しかし、タイムインターリーブ型 AD 変換器には、重大な課題を含む。複
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X
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VIN DOUT
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図4-1. タイムインターリーブ型AD変換器アーキテクチャ
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数個並べたサブ AD 変換器の特性ミスマッチ、および、並列配置に伴う配線
パターン等のミスマッチである。これらは、AD 変換器の出力スペクトル上に
スプリアスを生じさせ、性能劣化を引き起こす。代表的なインターリーブ誤
差に、各サブ AD 変換器間のオフセット誤差、ゲイン誤差、そして、サンプ
リングタイミング誤差（タイミングスキュー）が挙げられる。この内、オフ
セットとゲイン誤差については、DC 的な非線形を生じさせる誤差であり、そ
の補正方法も比較的簡単に実現できる。タイミングスキューとは、図 4-2 に
示すように、各サブ AD 変換器のサンプリングタイミングがずれる現象を差
す。サンプリングタイミングのずれは、入力信号電圧の誤差を生み、結果、
出力誤差の要因となる。図からも分かる通り、タイミングスキューは、入力
信号依存の誤差である。入力信号周波数が高ければ高いほど、誤差が大きく
なる。そのため、広帯域信号を扱う高速 AD 変換器にとっては、非常に深刻
な課題である。 
タイミングスキューの要因は、下記の 3 つに分類される。まず、第一の要
因は、サンプルホールド回路のトランジスタスイッチ、サンプリング容量の
ばらつき・ミスマッチである。第二の要因は、クロック経路誤差であり、分
周器から各サブ AD 変換器までに通過するクロックバッファのトランジスタ
ミスマッチ、および、配線パターンのミスマッチを含む。最後の第三の要因
は、入力信号経路誤差である。これは、クロック経路と異なり独立にバッフ
ァを経由することがないため、配線パターンによる負荷ミスマッチのみであ
る。そのため、他の要因に比べて誤差は少ないが、広帯域信号を扱う上で決
して無視できない誤差である。 
これまでに、多くのタイミングスキュー補正手法が報告されてきた
[42]-[51]。最も多い手法は、リファレンスとなるサブ AD 変換器を追加して、
VIN
tϕ1 ϕ2
ϕ3 ϕ4
Δt
図4-2. タイミングスキュー
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そのサンプリング位相タイミングと同じ位相になるように、他のサブ AD 変
換器のクロック位相を調整する手法である[42]。位相の調整には、各クロッ
クパスに搭載された可変遅延回路を用いて行う。この手法は、バックグラン
ドにて補正が可能であるが、サブ AD 変換器を追加するため、面積オーバー
ヘッドが大きい。また、タイミングスキューを見積もるために、同じタイミ
ングで、各 AD 変換器とリファレンス AD 変換器を同時に二つサンプリング
する必要があるため、入力信号を駆動するバッファの負荷を増大することに
もなる。さらに、入力信号依存で補正値が求まるため、補正完了を予測でき
ない。これは、実アプリケーション上では、非常に扱いにくいと言える。 
そこで、本研究では、フォアグランドによるタイミングスキューの補正を
試みた。つまり、入力信号を止めて、テスト信号を入力することで、スキュ
ー誤差を見積もる手法である。これにより、補正回路を簡素化することがで
き、面積オーバーヘッドを極力小さくすることができる。また、短時間かつ
固定期間で補正が完了できるため、アプリケーションによっては、信号のブ
ランキング期間を用いて、補正期間を創ることができる。従って、温度や電
源電圧の変化によりタイミングスキューの特性が変わったとしても、再補正
することが可能になる。 
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4.3 タイミングスキュー補正 
提案するフォアグランドタイミングスキュー補正の構成を図 4-3 に示す。
本補正技術は、2GHz 8 ビット、16 並列のサブ AD 変換器からなるタイムイ
ンターリーブ AD 変換器に適用した。サブ AD 変換器は逐次比較型 AD 変換
アーキテクチャを採用しており、サンプリングクロックの 16 分周クロック
(CLK1, CLK2, …, CLK16)で動作する。入力信号はバッファによって駆動され、
全サブ AD 変換器に分配される。上記の一般的なタイムインターリーブ構成
に加えて、タイミングスキュー補正用の回路を搭載した。まず、タイミング
リファレンス信号を生成するために、簡易的な DAC（以下、TDAC）を入力
パスに設ける。前述のタイミングスキュー要因の全てを含めた誤差に対応す
るためには、リファレンス信号も実際の信号と同じパスを通る必要がある。
そのため、入力信号が分岐する前、つまり、入力バッファの前に TDAC を搭
載する。また、可変遅延回路(Variable Delay Line : VDL)を各クロックパス
上（Δt1～Δt16）と TDAC パス上（ΔtREF）に搭載し、各クロックの位相を調整
できるようにする。TDAC は、図 4-3 に示すように、抵抗と容量のみで構成
された極めてシンプルな構成をしている。入力には、サンプリングクロック
が与えられ、TDAC 内の RC によるローパスフィルターを通過する。その結
果、出力波形は、クロック信号の矩形波から、セトリング波形へと変化する。
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図4-3. 提案タイムインターリーブ型AD変換器アーキテクチャ
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さらに、その振幅は、TDAC 内の抵抗分圧により、入力バッファの入力レン
ジに調整される。この TDAC からの出力信号 TIN をタイミングスキュー補
正用のリファレンス信号として用いる。 
提案タイミングスキュー補正のタイミングチャートを図 4-4 に示す。各サ
ンプリングクロック（CLK1～CLK16）はそれぞれの立下りエッジにて、リフ
ァレンス信号 TIN をサンプリングする。もし、タイミングスキューが存在し
なければ、各クロックは TIN のスロープ上のある同じ電圧値をサンプリング
するため、その AD 変換出力値も同じものとなる。なぜなら、リファレンス
信号 TIN はサンプリングクロックから生成しており、その位相はサンプリン
グクロックの位相そのものであるからである。しかし、タイミングスキュー
が発生すると、各クロックが TIN のスロープ上の異なる点をサンプリングす
るため、その出力値も異なるものとなる。従って、タイミングスキュー誤差
は、リファレンス信号 TIN を入力した際の、各サブ AD 変換器出力値が全て
同じ、または、最小値となるように、各クロックの可変遅延（Δt1～Δt16）を
調整することで、補正可能になる。 
TIN
CLKS
CLK1
CLK2
CLK16
Δt16
Δt2
Δt1 Δt1
図4-4. タイミングスキュー補正
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図 4-5 に、可変遅延回路の回路構成と制御信号のデコード表、および、ポ
ストレイアウトシミュレーション結果を示す。可変遅延回路は、63 個並べた
CMOS容量により実現される。制御信号(S1～S63)が”HI”のCMOS容量では、
ゲート容量がアクティブになる。そのため、可変遅延は、アクティブになっ
た CMOS ゲート容量の数により制御することができる。本設計では、単位ゲ
ート容量による遅延は約 400 fs である。制御信号(S1～S63)は、6 ビット値か
ら図 4-5(b)のようにデコードされる。図 4-5(c) のシミュレーション結果に示
す通り、64 ステップの線形な遅延調整が可能であり、最大+/-12.5 ps の範囲
で遅延を制御することができる。また、可変遅延量を、電源電圧変動に対し
ても一定に保つために、定電流インバータを用いて、各 CMOS 容量を駆動す
るようにしている。 
図 4-6 は本タイミングスキュー補正のシーケンスを示している。本補正は
二つのプロセスから成る。まず、タイミングスキューによる誤差 Δv が最大と
なるようなサンプリングポイントが探索される。これは、より大きな誤差が
表現された方が、補正の精度を上げることができるためである。例えば、各
クロックがリファレンス信号TINの波形のセトリング完了付近の点を取得し
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図4-5. 可変遅延回路
(a)回路図、(b)デコード表、(c)シミュレーション結果
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ても、タイミングスキューによる誤差 Δv が現れない。より大きい誤差 Δv を
取得するためには、TIN のスロープが最も急峻な場所でサンプリングする必
要がある。そこで、TDAC の前に搭載した可変遅延回路 ΔtREFを用いて、TIN
の位相を動かし、最大 Δv を検出する。このときの遅延 ΔtREFは、前述の可変
遅延回路ほどの細かい制御は必要なく、広範囲をカバーできる方が望ましい。
本設計では、ΔtREFは、約 12ps ステップで TIN の 1 周期を捜索できる仕様に
した。最大 Δv が見つかると、TIN の位相シフトを停止する。この時、各クロ
ックのサンプリング範囲は、TIN スロープの最大スルーレートを含み、これ
が入力信号のナイキスト周波数の最大スルーレートよりも大きくなる必要が
ある。続いて、タイミングスキュー誤差 Δv を最小化するプロセスに移行する。
前述のとおり、各クロックパスに設けた可変遅延回路（Δt1～Δt16）を制御す
ることにより、Δv を最小化する。最小化の処理は、まず、Δv を形成する 16
値の中から、中間値となる値を見つけ、固定する。残りの 15 個のサブ AD 変
換器からの出力値を、固定された中間値に近づけるように、各可変遅延回路
を制御する。この時、各出力値は、中間値に対して、どの向きに可変遅延を
制御すべきかを認識していると、制御範囲の最大値が、64 から半分の 32 で
済む。それは、最初の処理である、TIN シフトによる、最大 Δv 探索プロセス
TIN
CLK1
CLK2
No
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ΔtREF++
Average
Average
Δt1-16++
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Fin.
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Δt1
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ΔV
ΔV
Δt2
ΔtREF
図4-6. タイミングスキュー補正アルゴリズム
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で、サンプリングするスロープが上りか下りかが分かる。もし、上りスロー
プをサンプリングしている場合、中間値より大きい値を出力しているサブ AD
変換器は、そのサンプリング位相を早める必要があり、逆に、中間値より小
さい値のサブ AD 変換器は、サンプリング位相を遅らせる必要がある。一方、
下りのスロープの時は、上りスロープの場合と逆の処理を行わなければなら
ない。従って、Δv を最小化するプロセスに移行された時には、サンプリング
したスロープの向きが分かっているため、各サブ AD 変換器のクロック位相
の調整には最大 32 段階の探索で十分である。全てのサブ AD 変換器の出力値
が中間値と最も距離が近づいたとき、つまり、Δv が最小となったときにタイ
ミングスキュー補正が完了する。 
これらのプロセスを行う際、サンプリングした値は平均化処理が必須であ
る。これは、クロックのランダムジッタに起因するノイズを除去するためで
ある。クロックのランダムジッタに関しては、熱ノイズシミュレーションで
ある程度推測できるため、平均化回数は予め決定することができる。今回、
遅延調整を行う度に、128 回の平均化処理を施している。そのため、全ての
処理が完了する為に要するクロック数は、約 10,000 クロックである。各サブ
AD 変換器は 125 MHz で動作するため、約 0.1 ms でタイミング補正が完了
する。本手法は、フォアグランド補正であるが、補正時間が短いために、ア
プリケーションによっては、信号のブランキング期間等で実行することがで
きる。 
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4.4 評価結果 
提案するフォアグランドタイミングスキュー補正回路を搭載した、2GHz 8
ビットタイムインターリーブ型 AD 変換器は、40nm CMOS プロセスにて開
発された。チップ写真を図 4-7 に示す。本タイムインターリーブ AD 変換器
は、逐次比較型 AD 変換器アーキテクチャで構成されたサブ AD 変換器を 16
個と、入力バッファ、クロック生成器、リファレンスバッファ、そして、タ
イミング補正用の TDAC から成る。これらは図に示すようなフロアプランで
配置されており、全体の面積は、0.54mm2である。TDAC は抵抗と容量のみ
から成るシンプルな構成であることから、その面積は、28um×79um という
小面積である。これは全体の AD 変換器面積のわずか 0.4%にあたり、ほとん
ど無視可能なサイズである。 
図4-8は、タイミングスキュー補正前後のFFTスペクトラムを示している。
タイムインターリーブ AD 変換器は、2GHz のサンプリング周波数で動作し
ており、フルナイキスト周波数に近い 927MHz のサイン波を入力している。
なお、サブ AD 変換器間のオフセット、ゲイン誤差は予め従来手法を用いて、
補正を行っている。図の左側、タイミングスキュー補正を行っていない時は、
出力スペクトラム上に複数のスプリアスが発生している。これはタイミング
スキューに起因するスプリアスであり、Fs/M±Fsig の周波数で発生する。こ
こで、Fs はサンプリング周波数、Fsig は入力信号周波数、M はインターリ
ーブ数を示している。一方、タイミングスキュー補正を実行後の出力スペク
トラム上には、スプリアスが抑制されていることが分かる。これにより、
SNDR は 10dB 以上改善している。 
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図4-7. タイムインターリーブ型AD変換器のチップ写真と
TDACのレイアウトイメージ
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図 4-9 は、入力信号周波数を DC からフルナイキストまで振った時の、
SNDR および SFDR をプロットした図である。タイミングスキューは、入力
信号周波数が高いほど、より大きい誤差を引き起こす。そのため、タイミン
グスキュー補正を適用しなければ、SNDR、SFDR 共に入力信号周波数の増
加と共に劣化していくことが分かる。しかし、タイミングスキュー補正を適
用すると、SNDR、SFDR 共に改善し、高い入力信号周波数においても、劣
化を防ぐことができる。フルナイキスト周波数における、SNDR、および、
SFDR は、タイミングスキュー補正により、それぞれ 11dB、および 16dB 改
善することを確認した。 
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表 4-1 に、本タイムインターリーブ型 AD 変換器の測定結果のまとめを示
す。本 AD 変換器は、量産目的の SoC に搭載されている。そのため、前段の
RF 受信回路の仕様により、入力信号レンジが 0.4 Vpp と非常に小さい。SNR
や SNDR、SFDR の値は、この入力信号レンジで制限されている。DC 特性
は、サブ AD 変換器間のオフセット、ゲイン誤差の補正により、INL、DNL
共に、±0.6 LSB に抑えられている。AD 変換器全体の電力は 54.2mW であ
る。しかし、全体電力の約 70%を、入力バッファとリファレンスバッファが
占める。タイミングスキュー補正に係る電力は、約 0.1%程である。面積は
0.54mm2 であり、タイミングスキュー補正による面積オーバーヘッドは、
TDAC、可変遅延回路、補正制御回路全て含めて約 1%程度である。 
 
  
Architecture Time-interleaved SAR
Technology 40 nm CMOS
Sampling rate 2 GHz
Resolution 8 bit
Input range 0.4 Vpp
Power 54.2 mW
Area 0.54 mm2
SNR 40.2 dB
SNDR 39.4 dB
SFDR 55.1 dB
INL +/- 0.6 LSB
DNL +/- 0.6 LSB
FoM 0.35 pJ/conversion-step
表4-1. タイムインターリーブ型AD変換器の性能まとめ
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4.5 まとめ 
本章では、タイムインターリーブ AD 変換器で生じるタイミングスキュー
を補正する技術について述べた。AD 変換器を高速化する上で、タイムインタ
ーリーブ化は必須である。しかし、設計において、複数配置したサブ AD 変
換器の特性を完全に一致させることは困難であり、そのため、タイミングス
キューを補正する技術は不可欠となる。本章で述べたタイミングスキュー補
正手法は、補正に係る面積オーバーヘッドを極力小さくすることを目的とし
た。入力信号パスに、抵抗と容量のみからなる極めてシンプルな回路を追加
することで、タイミングスキューによる誤差を見積もり、補正することがで
きる。その面積オーバーヘッドは全体の約 1%である。本補正技術を搭載した、
2GHz 8 ビットタイムインターリーブ AD 変換器の評価を実施し、補正により
10dB 以上の SNDR 改善を確認した。 
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5.1 はじめに 
入力電圧を一旦、時間差信号に変換し、その後、デジタル値へと変換する
時間軸 AD 変換器が注目され始めている[52]。これは、時間信号処理が、主
にスタンダードセルロジックで実現されることや、低電圧動作が可能である
等、微細プロセス向きであると言われているためである。スタンダードセル
ロジックのみで構成された時間軸 AD 変換器が実現できれば、設計難易度も
下がり、開発期間の短縮にも繋がる。 
しかし、時間軸 AD 変換器はまだ発展途上段階で、電圧軸 AD 変換器に置
き換わるには至っていない。現状では、時間軸の特徴を生かして、高速動作
か、高分解能に限ったものがいくつか報告されている。高速動作の場合、イ
ンターリーブ化が比較的容易であることが特徴である。例えば、配線経路誤
差によるオフセットを時間差信号で見積もり補正する手法等が提案されてい
る[53]。また、低速・高分解能時間軸 AD 変換器の代表例として、VCO ベー
スの AD 変換器が挙げられる。これは、一度周波数（時間）に変換すること
で、ΔΣ動作をカウンターで実現することができるというものである[54]。 
現在、高速動作と高分解能を両立する時間軸 AD 変換器はまだ報告されて
いない。時間軸 AD 変換器では、電源ノイズなどによるジッタの影響を受け
やすいことが理由の一つである。そして、もう一つの課題は、電圧時間変換
回路の性能不足である。電圧時間変換回路の低い線形性と狭い帯域が、時間
軸 AD 変換器の性能を制限してしまっているのである。 
本章では、時間軸 AD 変換器の構成要素である、電圧時間変換回路の高精
度・広帯域化技術について述べる。まず、5.2 で時間軸 AD 変換器における課
題を示す。次に、5.3 において、高い線形性を維持しつつ、高帯域化を可能に
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する技術について述べる。本節では、従来のカレントスターブ型インバータ
を用いた遅延回路の課題の説明から始まり、提案する 2 段階遷移型インバー
タの詳細を説明する。5.4 で評価結果を示した後、本章をまとめる。 
 
 
5.2 時間軸 AD 変換器の課題 
時間軸 AD 変換器は、図 5-1 に示すように、電圧時間変換回路(Voltage to 
Time Converter : VTC)と時間デジタル変換回路(Time to Digital Converter : 
TDC)から構成される。VTC は、電圧軸の信号とクロックを入力とし、信号
電圧に応じた遅延をクロックに与える。VTC の出力時間信号は、2 本の信号
ラインを用いて、立ち上がり、又は、立下りのエッジの位相差として表現さ
れる。TDC は、入力された時間差を、位相比較器を用いて量子化し、デジタ
ルコードに変換する。 
図 5-2 に、この 10 年間で報告された VTC と TDC の性能をプロットした
[58]-[92]。TDC の性能指標は時間分解能とし、1LSB に相当する時間を左縦
軸で示す。VTC は線形性指標で示し、INL および DNL が±0.5LSB となる
ビット数で量子化した際の 1LSB に相当する時間を右側縦軸に示す。どちら
も、値が小さい方が高分解能であることを意味する。TDC の回路技術は数多
く提案されており、その分解能も継続的に改善している。TDC 単体としての
アプリケーションも現れており、測距センサー等で用いられる Time of Flight 
(ToF)や、タイムインターバルアナライザ等が挙げられる[55]。また、TDC は、
要素回路としても用いられ、例えば、オールデジタル PLL 内の位相比較器用
回路としても使われる[56][57]。このように、TDC の性能向上と普及が進む
一方、VTC の性能はこの 10 年でほとんど改善されていない。VTC は、電圧
図5-1. 時間軸AD変換器
Time to Digital
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Voltage to Time
Converter
(VTC)
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ΔT
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制御の遅延素子を複数接続したディレイライン構成を取っているため、素子
の非線形動作が VT 変換特性の非線形性に影響を及ぼす。そのために、出力
遅延変化をできるだけ抑え、ディレイラインの接続段数を増やすことで線形
出力レンジを稼ぐことが多い。しかし、ディレイラインを増やすことは、入
力信号周波数依存を生じさせ、歪を引き起こす。そのため、線形性と帯域を
同時に向上させることが困難である。 
本研究では、1ps / LSB という高い線形性を誇り、かつ、500MHz の広帯
域を実現する VTC を開発した。図 5-2 に示すように、TDC の 1ps 分解能を
最大限に活かすことができ、時間軸 AD 変換器の可能性を押し広げることが
可能になる。 
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図5-2. 2016年までの10年間に報告されたTDCとVTCの性能ベンチマーク
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5.3 広帯域電圧時間変換回路 
まず、従来の代表的な VTC について、説明する。従来の VTC は、図 5-3
に示すようにカレントスターブ型インバータ回路を用いて行う[59][60]。これ
は、インバータのプルダウンパスに NMOS トランジスタを追加し、そのゲー
ト電圧に入力信号を与えることで、遅延量を調整するという回路である。し
かし、この回路は、出力電圧がプルダウンにより遷移する際、入力トランジ
スタの電圧 Vds も同時に低下するために、入力電圧による電流可制御性をす
ぐに失ってしまう。そのため、遅延制御可能な入力電圧レンジが非常に狭い。
そこで、トランジスタサイズを小さくして、入力電圧が制御可能な電流量を
減少することで、広い入力電圧レンジを確保する必要がある。しかし、この
場合、調整できる遅延量も小さくなってしまう（図 5-3 右上）。そこで、調整
可能な遅延量を拡大するために、カレントスターブ型インバータを複数段接
続する。本研究で実施したシミュレーションでは、±64ps の可変遅延を実現
するために、64 段縦続接続した。これにより広い可変遅延範囲を確保するこ
とができるが、同時に、時間差信号出力までのレイテンシも増大することに
なる（図 5-3 右下）。このレイテンシ期間内に入力信号が変化すると誤差を生
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じることになる。この誤差は入力信号周波数に依存し、出力スペクトル上に
スプリアスとして表れる。従って、従来のカレントスターブインバータを用
いた VTC では、入力信号周波数帯域を向上することはできない。 
入力信号依存をなくすために、サンプルホールド回路を用いる方法がある。
しかし、サンプルホールド回路を駆動するための入力バッファが必要になり、
消費電力の大幅な増加を招くことになる。 
サンプルホールド回路を用いず、入力信号帯域を向上させるために、2 段
階遷移インバータを用いた VTC を提案した（図 5-4）。2 段階遷移インバータ
の動作については後述するが、この回路を用いることで電圧時間変換ゲイン
を約 16 倍に増大することができる。その結果、±64ps の可変遅延を、わず
か 4 段のインバータで実現することができ、時間差信号出力までのレイテン
シ時間を大幅に削減できる。そのため、入力周波数依存を極力下げることが
でき、帯域を拡充することが可能となる。 
図 5-5 に、本研究で開発した 2 段階遷移インバータの動作を示す。入力ト
ランジスタは、インバータのプルダウンパスとは別の分岐パス（ブランチ）
に設けられる。このブランチはメインのインバータ出力の立ち上がり遷移時
のみにアクティブになる。入力クロック IN に立下りエッジが入力されると、
出力 OUT は中間電位 VTrに向かってセトリングする。これは、出力 OUT の
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図5-4. 2段階遷移型インバータを用いた提案型VTC
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立ち上がり遷移と同時に、ブランチがアクティブになり、その間、電源グラ
ンド間でインバータの PMOS 電流 IPと入力トランジスタの NMOS 電流 IN
がバランスするからである。つまり、入力電圧によって、出力 OUT の中間電
位 VTrのレベルが異なってくる。この中間電位が後続のインバータのゲート
電圧として入力され、その出力遷移のスルーレートを減衰させる。このよう
に入力信号によって、次段のゲート電圧値をコントロールすることで、遅延
値を調整するのである。この中間電位の状態は、インバータ 3 段分の遅延 τ
の後、ブランチ内のトランジスタを OFF にするまで続く。ブランチが非アク
ティブになると、出力 OUT の遷移が完了する。ブランチがアクティブになる
期間 τは、インバータ 3 段で構成されているが、その入力が出力 OUTである
ことから中間電位が与えられるため、入力信号により τは変化する。つまり、
次段のインバータのゲートにかける電圧レベルと時間により遅延値を増幅さ
せるのである。さらに、この中間電位は、τの期間、入力トランジスタにかか
る Vdsをキープする役割も担い、入力信号レンジの拡大効果もある。このよ
うにして、高い電圧時間変換ゲインと、広い入力レンジを得ることができる。 
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本提案の 2 段階遷移インバータは、全入力範囲において、中間電位 VTrが
次段のゲート電圧の閾値を超えるように設計する必要がある。逆に言えば、
中間電位 VTrが閾値電圧を上回っている範囲が入力レンジとなる。入力レン
ジを拡大するために、図 5-6 に示すように、バイアストランジスタ MBをブラ
ンチ内に挿入した。これにより、入力トランジスタのデジェネレーション効
果を産み（図 5-6 右下図）、中間電位 VTrの低下を抑えることができる（図 5-7
右上図）。その結果、広い入力レンジに渡って、中間電位 VTrがゲート閾値電
圧を超える制約を満たすことが可能となる。以上の検証は、ブランチをアク
ティブにした状態で固定したときの DC シミュレーションで確認することが
できる。中間電位 VTrは、プロセス・電源電圧・温度の変動（PVT 変動）に
依存するため、全コーナー条件で検証する必要がある。また、バイアストラ
ンジスタのゲートバイアス電圧 VBでも、中間電位 VTrを操作することができ
るため、PVT 変動に対する補正に用いることができる。 
図 5-7 は、従来のカレントスターブ型 VTC と提案する 2 段階遷移インバー
タ型 VTC の比較シミュレーション結果である。どちらの構成も、±64ps の出
力時間差が得られる設計をしており、1GHz サンプリング動作で、500MHz の
入力信号を与えた時の FFT スペクトラムを示している。従来手法では、その
長いレイテンシ時間により入力信号周波数依存の歪が多数発生しており、全
図5-6. バイアストランジスタの挿入
VTrIN
VA
VB
t
ID
ID
High
MB
Low
0.2
0.4
0.6
0.8
1
V
T
r
[V
]
0
50
100
150
I D
[u
A
]
0.2 0.6 1.0 1.4 1.8
Vth
Vth
w/ MB
w/o MB
w/ MB
w/o MB
Input Voltage VA [V]
Wide range
Narrow 
range
ME
68             第 5 章  時間軸 AD 変換器の広帯域化技術 
 
 
高調波歪（Total Harmonic Distortion : THD）が劣化している。しかし、提案手
法では、レイテンシ時間が約 1/8 に減少するため、歪の発生を抑制し、THD
も-56.4dB と非常に低い。 
図 5-8 は、入力周波数を振った時の THD をシミュレーションした結果であ
る。従来 VTC では、入力周波数の増加と共に THD が劣化するが、本提案手
法では、劣化を防ぎ、フルナイキスト周波数において、13.2dB の THD 改善を
確認した。 
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5.4 評価結果 
提案 VTC は、28nm CMOS プロセスにて試作された。チップ写真と VTC 
のレイアウトイメージを図 5-9 に示す。本 VTC は 4 段からなる 2 段階遷移イ
ンバータのみで構成されるため、その面積はわずか 9.7um×8.5um である。 
まず、入力信号電圧と出力時間差信号の線形性を評価した（図 5-10）。入
力信号は差動電圧で与えられ、±0.6 V の入力範囲に対し、±64ps の出力時
間差範囲が得られていることがわかる。電圧時間変換ゲインは約 100ps/V で
ある。 
VTC Layout
9.7 um
8
.6
u
m
図5-9. チップ写真とVTCのレイアウトイメージ
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図5-10. 電圧時間変換特性
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図 5-11 は INL と DNL を示している。それぞれ、7 ビットで量子化した際
の値を示している。INL、DNL 共に±0.5LSB を示しており、7 ビット相当
の線形性が得られていることが分かる。前述の VT 変換特性は、出力時間差
レンジ±64ps で 7 ビット解像度であることから、1ps / LSB となる。 
図 5-12 は、入力信号周波数を振ったときの THD を示している。入力信号
周波数の増加に対しても THD の劣化は起こらず、フルナイキスト入力に対
して、-52.5dB という高い歪特性を示した。シミュレーションとの比較にお
いて、約 5dB 劣化しているのは、ディレイラインの差動間のトランジスタミ
スマッチと考える。これにより、高調波歪を招き、THD が劣化したと考えら
れる。 
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表 5-1 は、本 VTC の性能のまとめである。TDC の 1ps 分解能に対応する
ために、1ps/LSB の線形性を有する VTC を開発した。さらに、レイテンシを
削減することで、サンプルホールド回路を用いずに 500MHz という広帯域を
実現した。また、本 VTC は 1.2Vpp という広い入力レンジを有し、128ps の
遅延調整が可能である。さらに、4 段のインバータ構成のみということから、
面積と電力はそれぞれ、わずか 84um2と 0.18mW である。 
 
  
Architecture Two-step Transition inverter
Technology 28 nm CMOS
Sampling rate 1 GHz
Linearity 1 ps / LSB
Input range 1.2 Vpp
Output range 128 ps
Bandwidth 500 MHz
THD @Nyquist 52.5 dB
INL +/- 0.6 LSB
DNL +/- 0.6 LSB
Power 0.18 mW
Area 84 um2
表5-1. VTCの性能まとめ
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5.5 まとめ 
VTC の線形性向上と高帯域化を両立するために、2 段階遷移インバータを
用いたディレイラインを提案した。本回路は、従来のカレントスターブ型イ
ンバータに対して 16 倍の電圧時間変換ゲインを有するため、広い出力レンジ
を少ない段数のディレイラインで構成することができる。その結果、入力周
波数依存性を排除し、帯域を 500MHz に拡大することができた。28nm で試
作した結果、1ps /LSB の線形性を確保しつつ、フルナイキスト入力において
THD が-52.5dB という非常に高い歪特性を示した。これにより、TDC と VTC
の性能ミスマッチを取り除き、高性能時間軸 AD 変換器の可能性を示すこと
ができた。 
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センサーアプリケーションの高付加価値化のためには、AD 変換器の高性
能化、小型・低消費電力化が必須である。本研究では、様々な AD 変換器の
高性能化技術について取り組んだ。それらの共通のアプローチは、微細プロ
セスに適したデジタルアシスト技術である。アナログ回路の複雑化は可能な
限り抑え、デジタル回路による演算と制御を軸に、高分解能化、高速化、低
消費電力化を行った。また微細プロセスに適した時間軸 AD 変換器について
も触れ、その性能向上に取り組んだ。これらの技術は全て、評価により良好
な結果を示し、その有効性を確認することができた。 
第１章では、AD 変換器の性能向上が求められる背景について紹介した。
現在は、センサーシステムが様々なアプリケーションの重要な役割を担って
いる。従ってセンサーインターフェースである AD 変換器の高性能化は不可
欠である。AD 変換器の高性能化を図る上で、デジタルアシスト技術によるア
プローチを行ったことを述べ、本研究のターゲットとなる 4 つの AD 変換器
アーキテクチャとその課題について述べた。 
第 2 章では、ダブルサンプリング型パイプライン AD 変換器のメモリ効果
補正について述べた。オペアンプのゲイン下げることで生じるメモリ効果を
デジタル回路のみで算出し、補正を行う手法を提案した。評価により、メモ
リ効果を完全に除去できることを示した。 
第 3 章では、逐次比較型 AD 変換器の高分解能化技術について述べた。逐
次比較型 AD 変換器は、コンパレータノイズや、容量 DAC のミスマッチによ
り高分解能化が困難であった。そこで、コンパレータノイズを利用して平均
化を行う手法や、ΔΣモジュレータでノイズシェーピング特性を付与したデ
ィザを用いてスプリアスを分散する手法を提案した。評価により、71dB とい
う非常に高い SNDR を示した。 
第 4 章では、タイムインターリーブ AD 変換器におけるタイミングスキュ
ー補正について述べた。従来手法では、補正に係る追加面積が大きい問題が
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あったが、本手法では極めてシンプルな回路追加のみでタイミングスキュー
を補正することが可能である。本補正手法の面積オーバーヘッドは、わずか
0.4%である。 
第 5 章では、その大部分がデジタル回路で構成される時間軸 AD 変換器に
ついて述べた。性能のボトルネックは電圧時間変換回路（VTC）であり、新
たな可変遅延インバータセルを提案することで、高い線形性と広帯域性能を
実現することができた。評価により、52.5dB の THD を 500MHz 入力で達
成することができた。 
以上の研究成果により、様々な AD 変換器の性能向上が実現した。本研究
で取り組んだ手法はデジタルアシスト技術を基本にしているため、様々なプ
ロセス、スペックの AD 変換器にも比較的容易に展開できると考える。本研
究で開発した技術は、センサーシステムの高性能化に貢献し、様々なセンサ
ーアプリケーションへの展開を可能にした。 
 
 
 
今後の展望 
AD 変換器の高性能化に対する要求は、今後も続くことが予想される。高
速化では、超高速無線・有線通信等において、10GHz を超えるサンプリング
周波数での動作が要求される。また、高分解能化では、20 ビットを超える分
解能の AD 変換器が求められ、生体センサー等で高ダイナミックレンジを確
保するために用いられる。これらの要求を満たす AD 変換器の実現には、本
稿で述べた高性能化技術だけではまだ不足している。今後も更なる高性能化
を実現する手法の研究が必要である。 
一方、全てのモノにセンサーシステムが搭載される IoT 時代において、必
ずしも、超高性能な AD 変換器のみが求められる訳ではない。以下に、今後、
高性能化以外で AD 変換器に求められるであろう付加価値を 3 つ挙げる。 
まず、１つ目は、極低消費電力、低電圧動作 AD 変換器である。膨大な数
のセンサーシステムは、その給電方法が課題となる。そこで、小型のエナジ
ーハ―ベスタで全ての電力をまかなうことで、電池の交換を不要にするメン
テナンスフリーセンサーの実現が求められることが予想される。その際に、
AD 変換器に必要な技術は、極低消費電力動作と、エナジーハーベスタの低い
起電圧でも動作する低電源電圧駆動技術であると考える。 
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続いて 2 つ目は、シンセサイザブル AD 変換器である。IoT 時代では、セ
ンサーの数だけではなく、その種類も膨大なものとなり、AD 変換器も様々な
性能が混在することになる。しかし、AD 変換器を含むアナログ回路の設計は
難易度が高く、アプリケーションごとに ASIC や SoC を開発すると、コスト
や開発期間の増大を招くことになる。そこで、ロジック回路のように、論理
合成で設計可能（シンセサイザブル）な AD 変換器の実現が期待されている。
分解能やサンプリング速度といったスペックに合わせて、最適な AD 変換器
が自動合成されるという、究極に設計が容易なアーキテクチャである。その
実現のためには、AD 変換器のデジタル回路比率を更に上げる必要があるが、
その候補となるアプローチとして、時間軸を応用した AD 変換器が挙げられ
る。第 5 章で述べたように、時間軸信号処理回路は、大部分がスタンダード
セルロジックで構成されているため、論理合成できる可能性が高い。ただし、
AD 変換器はアナログ回路であるため、レイアウトの対称性やノイズなどを考
慮する必要があり、取り組むべき課題は多い。しかし、技術確立が出来た暁
には、AD 変換器の設計期間を大幅に短縮できるなど、その恩恵は計り知れな
いと考える。 
最後に、3 つ目の新たな付加価値として、ハイセキュアな AD 変換器を挙
げる。IoT 社会を目指す上で、セキュリティは常に課題視されている。膨大
な数のセンサーシステムは、常に攻撃に晒されるリスクを負っており、AD 変
換器も標的になりうることが予想される。そのため、耐攻撃性や耐ノイズ性
の高い AD 変換器技術が重要になる。また、認証や暗号化といった機能を保
有することも必要になると考える。IoT 社会において、センサーシステムは
情報の入り口としての役割を担うため、その情報の信頼性を担保することは
最優先事項である。そのため、今後、AD 変換器を含むセンサーシステムのハ
イセキュア化に関する研究が重要になると考える。 
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